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Capı´tulo1
Motivación y objetivos
1.1. Marco del proyecto
Las redes de sensores inalámbricas están alcanzando actualmente un notable auge en multitud
de aplicaciones, y se postulan como una de las tecnologías de mayor desarrollo en los próximos
años. En este escenario, su aplicación en entornos de Inteligencia Ambiental (Ambient Intelligen-
ce, AmI), entendida como perfecta integración de la tecnología en el entorno (hogar, automóvil,
oficina, ecosistemas, etc.) está generando grandes expectativas y fuertes inversiones institucio-
nales y privadas. Sin embargo muchos escenarios AmI, como los de monitorización distribuida
de grandes extensiones o estructuras, requieren miríadas de nodos microsensores inalámbricos
formando redes ad hoc para la captación, procesado, y transmisión de información. Esta visión
no es energéticamente viable si no se logra una considerable reducción en el consumo de estos
nodos. No es factible el despliegue masivo de redes inalámbricas que requieran millares de nodos
alimentados por baterías si no se logra que estos microsensores sean:
1. Altamente integrados. Una alta densidad de integración permite que el microsensor
consista idealmente en un único encapsulado (conteniendo un chip simple o un módulo
multi-chip) y el menor número de componentes externos posible.
2. Energéticamente eficientes. Una baja demanda energética implica que se pueda utilizar
una batería más pequeña, que ésta no deba ser reemplazada e incluso que sea viable captar
energía del entorno para complementar la energía proporcionada por la batería o incluso
para sustituir la necesidad de tal batería.
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Ambos factores permiten la reducción del tamaño del microsensor, de su coste y de su impacto
medioambiental.
La consecución de autonomía energética es un campo emergente y crítico en el diseño de
microsensores inalámbricos. Para lograrla, es preciso avanzar en la electrónica requerida para la
captación, almacenamiento y gestión de la escasa energía disponible en el entorno, que comple-
mente o sustituya a la energía aportada por una batería. Se está investigando activamente en la
obtención de energía ambiental de tipo mecánico, electromagnético, solar y térmico. El elevado
número de publicaciones recientes en el tema denota su relevancia e interés, y el intenso esfuerzo
investigador que queda por hacer en este campo. Entre los objetivos más acuciantes se encuen-
tran el desarrollo de sistemas electrónicos que permitan una mayor eficiencia en la captación de
energía y al tiempo una mayor densidad de integración que minimice el tamaño del microsensor.
Ambos aspectos están muy ligados ya que una mayor eficiencia permite reducir las dimensiones
del transductor que capta energía (fotodiodo, acelerómetro, etc.).
Como se ha comentado, el proyecto pretende contribuir en esta línea mediante el desarrollo
de circuitos microelectrónicos de alta eficiencia para la captación, almacenamiento y gestión de
la energía disponible en el entorno.
1.2. Objetivos del proyecto
Con este proyecto se desean alcanzar los siguientes objetivos:
Revisión de los conceptos básicos en microelectrónica analógica: operación del transistor
CMOS, etapas básicas (par diferencial, espejo de corriente, etc.), amplificadores operacio-
nales, etc.
Manejo de las herramientas de diseño microelectrónico: entorno Cadence
Estudio del concepto de captación de energía ambiental (energy harvesting o energy sca-
venging) y análisis de las principales propuestas disponibles hasta la fecha.
Empleo de técnicas que permitan la reducción de las tensiones de alimentación y el consumo
de un circuito para su aplicación en sistemas de energy harvesting. Para ello se partirá de
un análisis de las alternativas ya existentes en la literatura técnica. En este contexto se
evaluarán las técnicas de diseño basadas en transistores FGMOS y QFGMOS, entre otras.
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Diseño de reguladores de tensión lineales de bajo dropout para su uso en sistemas de energy
harvesting con los siguientes requisitos:
• Baja tensión de alimentación
• Baja caída de potencial entre la entrada y la salida (bajo dropout)
• Baja resistencia de salida
• Alta eficiencia
Más tarde se analizarán todos ellos, se decidirá cuál es el mejor de ellos y se procederá a
hacer el layout de dicho regulador para su posterior medida experimental.
Desarrollar y probar distintos multiplicadores de tensión centrándose especialmente en los
basados en bombas de carga por su utilidad en sistemas de energy harvesting para aumentar
la tensión de entrada a niveles que permitan el correcto funcionamiento del resto de celdas
del sistema. Se propondrán diseños tanto para entradas AC como DC.
Diseño de un oscilador de muy baja tensión de alimentación mediante técnicas de puertas
cuasi-flotantes para su uso en las bombas de carga con entrada DC. Además se probará un
doblador de señal de reloj para mejorar las características de las bombas de carga.
Análisis comparativo de las prestaciones de las topologías propuestas mediante simulacio-
nes, y se procederá a la realización física (layout) de las que ofrezcan mejores prestaciones
en este análisis.
Mediciones experimentales de los circuitos una vez fabricados para la comprobación de los
resultados simulados.
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Capı´tulo2
Sistemas de Energy Harvesting
2.1. Introducción
El gran desarrollo en la fabricación de circuitos integrados ha promovido la creación de
sistemas microelectrónicos capaces de realizar las funciones de sistemas discretos pero con una
considerable reducción del espacio necesario. Esto ha facilitado el acceso a nuevas áreas de trabajo
en los que el espacio es un importante factor limitante.
Hasta hace pocos años, las fuentes de energía empleadas para la alimentación de sistemas
integrados se ha basado en elementos de almacenamiento de energía (baterías). Sin embargo, el
espacio permitido para la integración de estas baterías en sistemas miniaturizados es bastante
reducido, lo que limita la capacidad energética y por lo tanto la vida útil de las mismas. Por
otro lado, en muchas ocasiones, el acceso a estos circuitos para la sustitución las baterías es
complicado e implica una gran inversión de dinero si el proceso debe repetirse para muchos
dispositivos periódicamente. Por ello, cuanto más se alargue el tiempo de vida funcional del
sistema, menor será el coste del proyecto a lo largo del tiempo. Por último, el uso de baterías es
uno de las principales fuentes de contaminación para el medio ambiente, por lo que si se consigue
reducir el uso de éstas, se da un paso más en el desarrollo de tecnologías “verdes” con un impacto
medioambiental mucho menor.
Energy harvesting (o energy scavenging) tiene como objetivo la captación de energía del
medio ambiente, su almacenamiento y su gestión. El auge de esta tecnología se basa en su gran
utilidad en dispositivos portables como microsensores inalámbricos, sensores remotos e implantes
biomédicos entre otros en los que el coste o la dificultad para cambiar las baterías de los mismos
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es muy alto o no se dispone de espacio necesario para utilizar baterías. El tamaño y coste de los
dispositivos se reduce, sin embargo, la potencia que aporta es el factor limitante para algunas
aplicaciones como las comunicaciones inalámbricas.
La energía captada puede provenir de distintas fuentes como calor, movimiento, luz, radiación
electromagnética y muchas otras, pero sólo es útil cuando la energía generada por el transductor
es mayor que la pérdidas de energía por transferencia o gestión de la energía por el sistema.
Por este motivo, los esfuerzos se tienen que centrar tanto en aumentar la energía captada del
ambiente como en la mejora de la eficiencia energética de los dispositivos [1].
2.2. Arquitectura de un sistema de energy harvesting
Todo sistema de energy harvesting se compone de los bloques que se muestra en la figura 2.1.
Puede haber pequeñas diferencias a nivel de arquitectura entre un sistema y otro o introducir
nuevos bloques, pero en definitiva, el diagrama resume el funcionamiento básico de un sistema
de energy harvesting en cinco bloques [2].
Figura 2.1: Diagrama de bloques básico de un sistema de energy harvesting
El transductor de energía se encarga de transformar energía del ambiente (de diferentes
modalidades) en energía eléctrica que servirá para alimentar al resto del sistema. Posteriormente,
el convertidor de potencia condiciona la potencia de salida del transductor teniendo como objetivo
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transferir la máxima potencia al resto del sistema. La unidad de control tiene el papel de reducir
las pérdidas de potencia del sistema y maximizar la eficiencia energética. Para ello, mide la
potencia captada del transductor, el estado del buffer de energía y los requisitos de la unidad
de aplicación y con ello, realiza cambios en los convertidores de potencia. A continuación el
buffer de energía se encarga de almacenar la energía eléctrica generada y el regulador de tensión
suministra potencia regulada a la unidad de aplicación que puede ser un sensor o un transceptor
por ejemplo.
En los próximos apartados se analizarán más detalladamente cada uno de estos bloques, desde
la captación de energía mediante distintos tipos de transductores hasta la unidad de aplicación
que hará uso de la energía ambiental obtenida.
2.2.1. Captación de energía
Hay mucha energía a nuestro alrededor que no se aprovecha y en ocasiones puede ser de gran
utilidad si abunda en el entorno de trabajo del dispositivo. Se puede llegar a decir que la energía
ambiental no tiene límites, sin embargo, con la tecnología actual no se puede extraer mucha
potencia de ella.
En la actualidad hay una gran variedad de fuentes de energía de las cuales se puede obte-
ner energía eléctrica, por ejemplo: radiación solar, corrientes de aire, movimientos mecánicos o
vibraciones, gradientes térmicos, ondas radioeléctricas, etc. En ocasiones puede ser útil utilizar
mecanismos híbridos con distintos tipos de transductor dependiendo de las condiciones de tra-
bajo y necesidades del sistema.Lo más importante es conocer las características eléctricas del
transductor a utilizar para poder modelarlo en la etapa de diseño y analizar su impacto en el
resto del sistema.
Según la naturaleza de la señal generada los transductores se pueden clasificar como fuentes
DC o fuentes AC. Las fuentes DC producen una corriente y tensión continua como es el caso del
transductor fotovoltaico y transductor termoeléctrico. En cuanto a las fuentes AC, producen una
señal alterna y oscilante con el tiempo como hace el transductor piezoeléctrico y electromagnético.
El cuadro 2.1 muestra aproximadamente la densidad de potencia que se puede extraer por estos
medios [3] [4].
A continuación se va a presentar un repaso de los transductores citados: transductor fotovol-
taico, transductor termoeléctrico, transductor piezoeléctrico y transductor electromagnético.
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Fuentes de energía Densidad de potencia (µW/cm3)
Solar (exterior) 150(nublado)-15000(luz directa)
Fotónica (interior) 6
Vibratoria (Piezoeléctrico) 200
Dispositivo en zapatos 330
Térmica (∆T = 10ºC) 15
Térmica (variación diaria) 10
RF (GSM) 0.1
RF (WIFI) 1
Cuadro 2.1: Comparación de la densidad de potencia aproximada de distintos tipos de fuentes
de energía
Transductor fotovoltaico
Una célula fotovoltaica es un dispositivo capaz de convertir energía fotónica directamente en
energía eléctrica mediante el efecto fotovoltaico. La figura 2.2 muestra un modelo equivalente de
una célula fotovoltaica el cual está formado por una fuente de corriente ideal con un diodo en
polarización directa que lleva parte de la corriente suministrada a tierra, una resistencia parásita
en serie RS y una resistencia equivalente en paralelo RP .
Figura 2.2: Modelo equivalente de una célula fotovoltaica
De acuerdo al modelo de la figura 2.2, la corriente de salida (IPH) se puede expresar de la
siguiente manera [5].
IPH = IPH,SC − ISAT {e
q
nKT
(VPH+IPHRS) − 1} − VPH + IPHRS
RP
(2.1)
Donde Isat es la corriente de saturación inversa, q es la carga del electrón, n es un factor de
dimensionamiento, K es la constante de Boltzmann y T es la temperatura de operación. Se han
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llevado a cabo experimentos para validar este modelo y en sus resultados se puede apreciar la
importancia de seleccionar un voltaje de salida adecuado para obtener la máxima potencia del
transductor. Este punto en la gráfica I-V se conoce como Punto de Máxima Potencia, PMP, y se
han desarrollado esquemas de rastreo PMP que aseguran la máxima potencia de salida en todo
momento ya que al variar la intensidad de luz incidente IPH,SC , la gráfica I-V cambia y por lo
tanto el PMP también.
Figura 2.3: Potencia máxima en un barrido I-V
La principal ventaja de este tipo de transductores respecto a los otros es que se trata de una
tecnología ya madura en la que se ha invertido mucha investigación. Si se opera en exteriores con
luz solar o en interiores con una relativa luz intensa se pueden llegar a obtener hasta 15mW/cm3
de densidad de potencia situándose como la mejor opción para sistemas de energy harvesting [3].
Transductor termoeléctrico
El transductor termoeléctrico (TEG) transforma energía térmica (diferencia de temperatura)
en energía eléctrica. Es un dispositivo escalable y fiable ya que no cuenta con ninguna parte
móvil. Se basa en el efecto Seebeck conectando en serie materiales conductores de tipo n+ y p+
(figura 2.4(a)). Gracias a la diferencia de temperatura, los portadores libres (electrones y huecos)
fluyen de la zona caliente a la fría generando de este modo una corriente a lo largo de materiales
n+ y p+ conectados en serie. Esta tecnología es de gran utilidad en dispositivos biomédicos que
usan la diferencia de temperatura entre el cuerpo humano y el ambiente [5].
El sistema se puede modelar como una fuente de voltaje ideal con una resistencia equiva-
lente en serie (figura 2.4(b)) y por tanto su funcionamiento se puede expresar con las siguientes
fórmulas.
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(a) (b)
Figura 2.4: (a) Efecto seebeck (b) Modelo equivalente de un transductor termoeléctrico
VTEG = VOC − βITEG (2.2)
PTEG = VTEGITEG = VTEG(VOC − VTEG)/β (2.3)
Donde VOC es el voltaje en circuito abierto del TEG, el cual es proporcional al número de
pares P-N (NLEGPAIRS), a la diferencia de temperatura (∆T ) y al coeficiente de Seebeck (α).
VOC = αNLEGPAIRS∆T (2.4)
Analizando el modelo equivalente resulta que la potencia máxima se obtiene cuando la re-
sistencia interna y la resistencia de carga son iguales. En otras palabras, el Punto de Máxima
Potencia se obtiene siempre que VTEG = VOC/2.
Figura 2.5: Simulación de los resultados del TEG MPG-D751
En el mercado hay una gran variedad de TEG con diferentes especificaciones. Los módulos
más comunes son cuadrados, de unos 10mm a unos 50mm de lado y con un espesor entre 2
y 5mm. En cuanto al voltaje producido depende de variables como la diferencia térmica y el
coeficiente de Seebeck pero como referencia se puede obtener entre 10mV/K y 50mV/K (según el
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número de pares P-N). La resistencia de salida del transductor ronda entre los 0,5Ω y los 5Ω. En
general, cuanto más pares P-N tiene en serie, mayor es la resistencia de salida para una diferencia
de temperatura dada. Por ello hay que tener en cuenta que si se aumenta el número de pares
P-N, mayor puede ser la caída de potencial cuando es cargado [6].
Transductor de energía vibratoria
Hay tres métodos de conversión para obtener energía a partir de movimientos vibratorios:
electromagnético, electrostático y piezoeléctrico. El primero de ellos se basa en el proceso de
inducción electromagnética que produce una corriente AC cuando hay movimiento relativo entre
un material magnético y una bobina. El principal problema es la difícil miniaturización del
sistema. En el caso de la conversión electrostática, su funcionamiento se basa en la modificación
de la capacidad de un condensador variable gracias al movimiento vibratorio. Este mecanismo es
viable para circuitos integrados pero es necesario una fuente de voltaje separada como sistema
de arranque. Por último, cabe destacar la conversión piezoeléctrica como método fácilmente
integrable y que no necesita de ningún sistema de arranque. La corriente eléctrica se produce por
la propiedad piezoeléctrica presente en algunos materiales al ser sometidos a tensión mecánica.
El modelo equivalente probado empíricamente se muestra en la figura 2.6 [5].
Figura 2.6: Modelo equivalente de un transductor piezoeléctrico
La corriente generada es i(t) = IP sin(2pift) donde IP depende de la magnitud de la vibración
y el material de la película piezoeléctrica, f es la frecuencia de la vibración y CP y RP son la
capacidad y resistencia interna del material.
Uno de los materiales más usados como dispositivo piezoeléctrico es el titanato zirconato
de plomo (PZT). Con él se ha demostrado alcanzar potencias de 27µW con una frecuencia de
excitación de 1 Hz [7]. En cuanto a densidad de potencia de estos sistemas, se puede alcanzar
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330µW/cm3 como se ha demostrado con dispositivos piezoeléctricos situados en zapatos [3].
Transductor electromagnético
Un transductor electromagnético es aquel que convierte las ondas electromagnéticas en ener-
gía eléctrica. Para ello, se utilizan antenas que suelen estar diseñadas para operar en una estrecha
banda de frecuencias. La figura 2.7 muestra el modelo equivalente de una antena.
Figura 2.7: Modelo equivalente de una antena
La magnitud de la fuente de voltaje VRF depende de la potencia electromagnética en el
ambiente y como la impedancia interna de la antena es muy sensible y depende de la frecuencia,
es necesario una red de adaptación para maximizar la potencia transmitida al rectificador.
Este método de captación de energía se usa en etiquetas RFID pasivas y semipasivas y
para redes de monitorización inalámbricas donde la sustitución de baterías es complicada o
excesivamente cara.
Las ondas RF del ambiente pueden ser generadas por fuentes de potencia RF específicas
o del ambiente sin conocer exactamente su origen. En cuanto a la potencia recibida, hay una
normativa que regula la cantidad de potencia que pueden emitir las antenas y, dependiendo de la
distancia entre las antenas, hay que tener en cuenta las pérdidas por el espacio libre que reducen
la potencia recibida. Según la ecuación de Friis
LP =
(
4piR
λ
)2
(2.5)
Donde R es la distancia entre la fuente de potencia y el transductor electromagnético, y λ es la
longitud de onda de la señal RF transmitida. Para una distancia de 40 metros, la potencia máxima
recibida en teoría es de 7µW y 1µW con frecuencias de 900MHz y 2.4GHz respectivamente.
Además de estas pérdidas, hay que añadir más pérdidas por obstáculos, interferencias y demás
efectos que reducen la potencia recibida según las condiciones del ambiente de trabajo.
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2.2.2. Conversión de voltaje y transferencia de energía
En el apartado anterior se han presentado distintas formas de captar energía del ambiente
mediante distintos tipos de transductores. En todos los casos estas fuentes de energía tienen tres
características en común:
Su tensión de salida no esta regulada y no se puede emplear directamente para alimentar
circuitos eléctricos.
Puede que no proporcionen una potencia continua e ininterrumpida.
Normalmente generan una potencia media muy baja entre 10µW y 10mW .
Por ello es necesario un bloque intermedio para la administración de potencia. En esta sección
se va a abordar el segundo paso en un sistema de energy harvesting. Del transductor de energía
se obtiene una corriente que puede ser continua o alterna según el método empleado y que no
cumple con las especificaciones requeridas para la aplicación deseada. Por ello se va a analizar
distintas formas de modificar las propiedades de la potencia obtenida. Principalmente se dividen
en rectificadores AC/DC y convertidores DC/DC.
Los circuitos de acondicionamiento suponen más pérdidas y restricciones. Por lo tanto, hace
falta diseñar nuevos sistemas de conversión de voltaje y transferencia de energía enfocados a
minimizar el consumo y las pérdidas de potencia para poder aplicarlos en sistemas de energy
harvesting. Al final de esta sección se explicarán posibles pérdidas de potencia que se pueden dar
en estos circuitos.
Rectificador AC/DC
Como en la mayoría de aplicaciones se necesita un suministro de potencia DC, los trans-
ductores donde se obtiene una corriente AC requieren un rectificador AC/DC como es el caso
de transductores de energía vibratoria y electromagnéticos. En cuanto al tipo de rectificador, es
mejor el rectificador de onda completa que el de media onda al aprovechar mejor la potencia.
Sin embargo, en la configuración básica mediante puente de diodos precisa un mínimo de tensión
de entrada que en muchas ocasiones no se puede alcanzar, además de la caída de potencial que
estos diodos producen reduciendo la eficiencia del rectificador.
Para reducir la tensión de umbral de los diodos, las primeras investigaciones se centraron en
el uso de diodos Schottky que tienen menor tensión de umbral y mejoran por tanto la eficiencia
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de la conversión. Más adelante se propusieron diodos activos formados por un transistor PMOS
de gran tamaño y un comparador pero no se pueden emplear en sistemas pasivos sin un sistema
de arranque. También se diseñó un sistema híbrido con un rectificador pasivo que incrementaba
la tensión hasta que podía entrar en funcionamiento el rectificador activo. Cuando la magnitud
a la salida del transductor es muy baja (p. ej. 100mV), una buena opción es usar rectificadores
AC/DC de varias etapas. Otra opción es el uso de tecnología de puerta flotante en rectificadores
RF-DC que han demostrado mejoras gracias a su bajo nivel de umbral que puede ser programable.
Convertidor DC/DC
Una vez obtenida una señal DC, ya sea proveniente de una fuente DC o de un rectificador, su
tensión ha de ser lo suficientemente alta para poder alimentar a la unidad de aplicación. Para una
mayor flexibilidad se suele utilizar una batería secundaria o un supercondensador para almacenar
la energía y utilizarla cuando la carga lo necesite.
Para poder aumentar el nivel de tensión desde el aportado por el transductor DC hasta el
deseado para cargar el buffer de energía se emplea convertidores DC/DC conmutados. Hay dos
tipos: convertidores electrostáticos (bombas de carga) y convertidores magnéticos. Los primeros
sólo usan condensadores para almacenar la energía y acondicionar la potencia, y los segundos
usan condensadores para almacenar y bobinas para transferir la energía.
En general, tienen mejor eficiencia que los reguladores de tensión lineales (sección 2.2.5)
porque las diferencias de tensión en sus interruptores en estado de reposo son menores e inde-
pendientes del voltaje de entrada y salida. Sin embargo suelen introducir más ruido a la salida
que los reguladores lineales.
Convertidor electrostático (Bomba de carga): Funciona en fases conectando condensadores
en ciclos alternos. En las bombas de carga boost (o elevadores) se cargan uno o varios
condensadores y luego se conectan en serie a la salida junto al voltaje de entrada. Por lo
que obtenemos Vout = (N+1)Vin. En las bombas de carga buck (o reductores) se cargan los
condensadores en serie a Vin/N y luego se aplican a la salida en paralelo proporcionando
Vout = Vin/N .
La mayor desventaja es la pérdida de energía en los condensadores al tener que esperar al
circuito de interruptores. Se utilizan para sistemas en circuito abierto o con cargas ligeras
(porque si no baja su eficiencia) y son poco precisos en su nivel de salida.
2.2 Arquitectura de un sistema de energy harvesting 23
Convertidor magnético: Se obtiene a la salida un voltaje mayor (Boost) o menor (Buck) que
la entrada. Para ello emplean la conmutación de interruptores, una bobina para transferir
energía y un condensador para almacenarla. Son mucho mas eficientes energéticamente
que los reguladores lineales (en torno al 95%) ya que apenas disipan calor. Sin embargo
introducen ruido y requieren más espacio debido a las bobinas por lo que no son muy
adecuados para energy harvesting.
2.2.3. Unidad de control
La unidad de control genera las señales de control para todo el sistema de energy harvesting
y asegura el PMP de operación en todo momento mediante esquemas de rastreo de PMP ya que
éste cambia constantemente según la magnitud de la fuente de energía. Lo más importante del
esquema de rastreo de PMP es que su consumo sea lo más bajo posible ya que en conjunto, esa
potencia se considera como potencia perdida. A continuación se describen los distintos tipos de
esquemas de rastreo de PMP.
1. Design Time Component Matching (DTCM): Es el más sencillo de todos y se basa simple-
mente en el control Hardware del PMP. La salida del transductor se conecta directamente
con la batería recargable con protección de corriente en sentido inverso. De este modo, el
punto de operación está dictado por el terminal de la batería. Con una adecuada selección
del transductor y la batería se consigue operar en un punto próximo al PMP y, aunque
no es perfecto, el consumo del esquema de rastreo es nulo por lo que puede ser una buena
opción por su sencillez.
2. Reference Voltage Tracking: Este método está originado por el análisis empírico de células
fotovoltaicas. Pruebas experimentales han demostrado que hay una relación aproximada-
mente lineal entre el VPMP y el voltaje en circuito abierto VPMP = αVOC .
El método es adecuado para circuitos de energy harvesting porque sólo hace falta control
del circuito abierto y baja carga computacional. Sin embargo la célula fotovoltaica ha de
ser desconectada de la carga periódicamente lo que supone una reducción de su eficiencia.
Este método se ha mejorado usando una pequeña célula fotovoltaica extra como sensor del
valor de VOC .
3. Hill-Climbing \ Perturb and Observe (P y O): Ambos métodos se basan en la misma idea.
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Periódicamente se crea una perturbación en el convertidor de potencia, ya sea aumentar
el ciclo de trabajo del convertidor buck/boost o la frecuencia utilizada en la bomba de
carga. Esto provoca una variación en el punto de trabajo del transductor y en la potencia
de salida. Si la potencia de salida aumenta, se repite una nueva perturbación en el mismo
sentido, si en cambio decrece, se produce una perturbación en sentido opuesto. Así pues,
el punto de trabajo oscila en torno al PMP.
4. MPP Tracking for Hybrid Transducters: En sistemas híbridos, el rastreo de PMP se com-
plica ya que distintos transductores tendrán distinto PMP. Si existen 2 o más transductores
pero cada uno de ellos con su convertidor de potencia y buffer de energía, entonces el ras-
treo de PMP es independiente entre ellos. Sin embargo, cuando se utiliza un convertidor de
potencia MIMO o menos buffers, la mejora en el punto de operación para un transductor
puede suponer menor eficiencia en el otro.
Además del rastreo de PMP, la unidad de control también puede realizar otras operaciones
como la creación de señales de reloj o la activación y desactivación de interruptores dentro del
sistema de energy harvesting. Hay que tener en cuenta que el aumento en la complejidad del
sistema suele implicar un aumento en el consumo de la unidad de control lo que supone mayores
pérdidas.
2.2.4. Buffer de almacenamiento de energía
Quizás la más compleja y crucial decisión de diseño es el mecanismo de almacenamiento de
energía. Las dos posibles elecciones para almacenar la energía son las baterías y los capacitores
electroquímicos de doble capa, también conocidos como supercondensadores.
Las baterías son una tecnología muy madura y tienen mayor densidad de energía (más capa-
cidad para un volumen/peso dado) que los supercondensadores. Sin embargo, los superconden-
sadores tienen mayor densidad de potencia y han sido utilizados tradicionalmente para manejar
picos de potencia de corta duración. Últimamente, se ha estudiado el uso de tales condensadores
para el almacenamiento de energía ya que son más eficientes y ofrecen una larga vida útil en
términos de ciclos de carga y descarga. Sin embargo, sufren corrientes de leakage por lo que lo
excluye para el uso de almacenamiento de energía a largo tiempo. Aunque también es posible
implementar un mecanismo de almacenamiento con un supercondensador y una batería al mis-
mo tiempo, tiene como inconveniente un decremento de la eficiencia del sistema de captación
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de energía debido al aumento de la potencia necesaria para la administración del mecanismo de
almacenamiento.
Hay cuatro tipos de baterías recargables usadas normalmente: NiCd, NiMH, Li+ y SLA.
De ellas, SLA y NiCd son menos utilizadas porque la primera de ellas tiene una baja densidad
energética relativa y la segunda por sufrir pérdidas de capacidad con el tiempo, conocido como
efecto memoria. La elección entre NiMH y Li+ implica varios compromisos. Por un lado, las
baterías Li+ son mas eficientes que las NiMH, tienen un mayor ciclo de vida y una menor
velocidad de autodescarga. Sin embargo, requieren un circuito de carga más complejo, se tienen
que cargar a altas velocidades de carga y se degradan si sufren ciclos de descarga profundos.
Según la aplicación, hay otros factores de los mecanismos de almacenamiento que hay que
tener en cuenta. Por ejemplo, según el lugar de trabajo del sistema, éste puede sufrir grandes
oscilaciones térmicas u operar en lugares a muy altas o bajas temperaturas. En estas situaciones
el supercondensador mantiene sus propiedades para un mayor rango de temperaturas a diferencia
de las baterías recargables [8].
En los últimos años se esta desarrollando un tipo nuevo de batería denominado batería de litio
de película fina (Thin-film lithium battery) [9] que son similares a las baterías Li+ mencionadas
pero con un espesor del orden de unos pocos micrómetros. Normalmente tienen un área menor
de 25mm2 aunque se pueden llegar a fabricar con un área menor de 1mm2. Suelen proporcionar
una capacidad desde 0.1 a 5mAh y soportan temperaturas desde -40ºC hasta 150ºC. Por todo
ello, este nuevo tipo de batería se presenta como una buena opción para el almacenamiento de
carga de sistemas de energy harvesting.
(a) (b)
Figura 2.8: (a) Corte transversal de una batería de película fina (b) THINERGY Micro-Energy
Cell modelo MEC101
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2.2.5. Regulador de tensión
Los convertidores DC/DC lineales o reguladores lineales de tensión son circuitos que man-
tienen un voltaje constante a la salida para distintas resistencias de carga. Es un bloque muy
utilizado cuando se requiere de una tensión constante como es el caso de la tensión de alimenta-
ción VDD de muchos circuitos. Para la generación de tal tensión se parte de una tensión siempre
mayor. La mínima diferencia de tensión entre entrada y salida del regulador lineal se denomina
voltaje dropout. Si el regulador lineal presenta un bajo voltaje dropout se denomina regulador
LDO (Low Drop-Out regulator).
Los reguladores LDO son muy útiles en sistemas de energy harvesting ya que proporcionan
una tensión constante para un amplio rango de resistencias de carga y además no suponen una
gran caída de tensión. Por otro lado, protegen a la unidad de aplicación frente a la descarga del
buffer de energía ya que aunque disminuya la tensión de la batería o supercondensador, la tensión
en su salida no varía. Por último, presentan mucho menos ruido en la señal generada comparados
con otros convertidores DC/DC y una gran eficiencia energética si el dropout se mantiene bajo.
Como disipan potencia calorífica igual al producto de la corriente generada por el drop-out del
regulador, sólo se utiliza en aplicaciones con bajo dropout y poca corriente necesaria.
2.2.6. Unidad de aplicación
En los apartados anteriores se ha tratado el tema de extracción, transferencia y almacena-
miento de energía. La unidad de aplicación puede estar formada por cualquier dispositivo que no
necesite una gran potencia de alimentación, por ejemplo sensores de distintos tipos o módulos de
comunicación ZigBee, Bluetooth o Wi-Fi. Como se ha tratado en todos los bloques anteriores,
es necesario que este último bloque se centre en el uso eficiente de la energía proveniente del
sistema de energy harvesting. Así bien, el caso ideal sería aquel en el que la aplicación es capaz
de funcionar completamente desconectado del sistema de captación de energía ambiental.
Se han desarrollado varias técnicas para tal objetivo. Todas ellas se basan en tratar de adaptar
el rendimiento y el consumo de potencia de la aplicación a las variaciones del sistema de energy
harvesting.
Uno de esos métodos es UDVS (Ultra Dynamic Voltage Scaling) [10]. Se basa en el diseño
de un unidad de aplicación capaz de operar en inversión débil o inversión fuerte según la energía
disponible del sistema de energy harvesting. Otro método consiste en usar un algoritmo de ciclos
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de trabajo adaptativo que ajuste el ciclo de trabajo de la aplicación de acuerdo a la potencia
disponible.
2.3. Pérdidas de potencia
Una vez explicado cada uno de los bloques que forman un sistema de energy harvesting, en
esta sección se va a tratar un tema que se repite en todos ellos. En la práctica, todo circuito
tiene pérdidas de potencia, incluso los convertidores magnéticos. En energy harvesting se genera
potencias muy bajas, de ahí que la mínima pérdida de potencia en la conversión constituya una
gran decremento en la eficiencia energética del sistema. Por ello, el objetivo de esta sección es
entender las posibles pérdidas de potencia en las fuentes de alimentación [11].
En general, las pérdidas de potencia se deben a capacidades, resistencias y diodos parásitos
que se encuentran en interruptores, inductores y condensadores además de las corrientes de
reposo. En adelante se estudiará las pérdidas que suponen tales dispositivos parásitos en la
conducción, conmutación y potencia en reposo.
1. Pérdidas por conducción
Son aquellas que se producen por el paso de la corriente por resistencias desde la entrada
a la salida. Hay que hacer una distinción entre conducción DC y conducción AC porque la
resistencia a su paso puede ser distinta según la frecuencia de la señal.
De este modo, en un circuito con interruptores, bobinas y condensadores, cuando se analizan
las pérdidas producidas por la conducción DC se debe tener en cuenta las resistencias
equivalentes de los interruptores RSW (considerando sus ciclos de trabajo) y la resistencia
en serie equivalente de los inductores, RL,ESR. Además esta potencia es proporcional al
cuadrado de la corriente DC, por lo que al reducirla, estas pérdidas se reducen también.
PC,DC = i
2
L(AV G)(RSW +RL,ESR) (2.6)
En cuanto a la conducción AC, además de las resistencias anteriores, hay que tener en
cuenta la RC,ESR de los condensadores. Por otro lado, las resistencias en serie equivalen-
tes de los inductores y condensadores dependen de la frecuencia y su valor es mayor si
la frecuencia aumenta. Además, la corriente generada por los inductores es inversamente
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proporcional a su inductancia y al cuadrado de la frecuencia del rizado.
PC,AC = i
2
L,AC(rms)(RSW +R
′
L,ESR +R
′
C,ESR) (2.7)
Para reducir su valor hay que reducir la corriente alterna aumentando la inductancia (im-
pidiendo quizás su posibilidad de implementación) o aumentando la frecuencia de conmu-
tación de los interruptores (lo cual aumenta las pérdidas por conmutación).
2. Pérdidas por conmutación
Hay tres tipos y todas son proporcionales a la frecuencia ya que cuanto mayor es la fre-
cuencia, mayor es el número de instancias que consumen potencia.
a) Shoot through and dead time: En circuitos en los que hay dos transistores (MP yMN )
unidos por el drenador y que se activan y desactivan alternadamente, hay momentos
en los que cortocircuitan la tensión de alimentación con la tierra. Esta pérdida no
es especifica de las fuentes de alimentación pero los interruptores en ellas son típica-
mente grandes, lo que supone grandes corrientes durante largos periodos de tiempo.
La corriente generada por la tensión VDD a través de las resistencias RMP y RMN
sucede 2 veces por periodo durante una fraccion de tiempo tST /TSW (tiempo shoot-
through/periodo de conmutación)
PSW,ST = 2
(
V 2DD
RMP +RMN
)(
tST
TSW
)
(2.8)
Normalmente las pérdidas por Shoot through son excesivas y por lo tanto eliminadas
mediante la inclusión de un tiempo (dead time, tDT ) entre la desactivación de un
interruptor y la activación del otro.
b) Gate drive: Es la energía usada para cargar y descargar las capacidades parásitas en
las puertas de los interruptores. Estas pérdidas son directamente proporcionales a la
capacidad parásita del transistor CG, al cuadrado de la tensión de transición ∆VC y
a la frecuencia de conmutación fSW .
PSW,GD = vCiC
(
∆tC
TSW
)
= ∆VC
(
CG
∆VC
∆tC
)(
∆tC
TSW
)
= ∆V 2CCGfSW (2.9)
c) IV Overlap: Se produce en los transistores debido a la corriente que circula por ellos
mientras el voltaje entre las puertas varía. En el caso de los dos transistoresMN yMP
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conectados por el drenador (como la configuración de un inversor) hay un momento en
el queMN entra en corte y tras pasar un tiempo (dead time),MP empieza a conducir
corriente mientras el voltaje entre fuente y drenador se anula. En esa transición se
disipa potencia, al igual que cuando el transistor va a entrar en corte.
PSW,IV ≈ ∆VmpiL(avg)∆tIV (avg)fSW (2.10)
Donde ∆Vmp es la variación de voltaje, iL(avg) es la corriente de pico media, ∆tIV (avg)
es el tiempo medio de solapamiento y fSW es la frecuencia de conmutación. Además
ya se tiene en cuenta los dos estados: cuando entra en saturación y cuando entra en
corte.
3. Pérdidas de reposo
Toda corriente que sirve para hacer operar dispositivos y no llega a la salida se considera
corriente de reposo (quiescent current) y supone pérdidas a pesar de que son necesarias
para su funcionamiento. Esta corriente normalmente es provocada por la tensión de entrada
Vin por lo que la potencia de reposo PQ es proporcional a la tensión de entrada y al valor
medio de la corriente de reposo iQ(avg).
PQ = ViniQ(avg) (2.11)
Lo que se busca en sistemas de energy harvesting en microescala es una ganancia de potencia
neta positiva. La potencia dada por un volumen (5x5x5mm3) es del orden de µW por lo que
las pérdidas han de ser menores. Afortunadamente, las pérdidas debidas a conducción DC e
I-V overlap decrecen de forma cuadrática y lineal con la Iout respectivamente. El problema es
que las pérdidas por conmutación: Quiescent, Shoot through y gate-drive no dependen de Iout
reduciendo la eficiencia del circuito a 20-40% o menos.
Actualmente se están llevando a cabo investigaciones para alcanzar ganancia de potencia
neta incluso si supone una baja eficiencia de potencia. Una forma de aumentar la eficiencia es
reducir la frecuencia, reduciendo la corriente de salida. Esto reduce las pérdidas provocadas por
conducción AC a cambio de aumentar las pérdidas por conducción.
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Capı´tulo3
Regulador de Tensión
En este capítulo se va a tratar uno de los últimos bloques que podemos encontrar en la etapa
de conversión de potencia. Una vez obtenida una tensión de alimentación más o menos estable
y suficientemente alta, se desea poder transmitir esta potencia a la carga sin grandes pérdidas
en el proceso. En muchas aplicaciones se emplea distintos modos de operación con distintas
necesidades en cuanto a potencia requerida. Por ello, el regulador de tensión debe ser capaz de
suministrar la corriente necesaria sin variar la tensión en su salida para adaptarse a tales modos
de operación.
Un simple regulador de tensión se puede formar mediante una resistencia en serie con un
diodo (o serie de diodos). Debido a la forma exponencial de la gráfica I-V del diodo, el voltaje
varía ligeramente ante cambios bruscos en la corriente. Cuando no se precisa un valor exacto en
el voltaje de salida ni mucha eficiencia, este diseño es una buena opción, sin embargo no suele
ser así en sistemas harvesting.
Por otro lado están los reguladores de tensión con realimentación que operan comparando
la tensión de salida en cada momento con un voltaje de referencia fijo. Existen dos tipos de
reguladores de tensión DC: Los reguladores de tensión lineales y los reguladores de tensión
conmutados. La principal diferencia entre ellos es que los primeros operan en la zona lineal
del transistor y los segundos solo conmutan entre encendido y apagado. Ambos reguladores
son activos ya que utilizan al menos un elemento activo (amplificador) como un transistor o
amplificador operacional.
Los diseños lineales tienen la ventaja de proporcionar una tensión de salida con menor ruido
que los conmutados. Sin embargo, son incapaces de generar un voltaje a la salida mayor que el de
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alimentación. En todos ellos, el voltaje a la salida es menor que a la entrada y esta diferencia de
tensión es conocida como la tensión de dropout. Además son fácilmente integrables a excepción
en ocasiones de un condensador off-chip a la salida del regulador por motivos de estabilidad.
Por otro lado los reguladores conmutados operan variando el ciclo de trabajo de uno o varios
interruptores y de esta forma controlan la cantidad de carga eléctrica trasferida a la carga. Son
muy eficientes ya que apenas disipan potencia. Sin embargo, necesitan un inductor para transferir
la carga eléctrica que no se puede integrar en el circuito cuando su inductancia es relativamente
grande.
Ambos circuitos son ampliamente utilizados en diferentes aplicaciones como por ejemplo en
el sector automovilístico, en dispositivos portátiles y en dispositivos biomédicos. De hecho, en los
dispositivos portátiles es común utilizar ambos reguladores a la vez en serie para poder reducir
el ruido introducido por los interruptores.
Para diseñar un sistema de energy harvesting integrado se va a desechar la opción de un
regulador conmutado debido a la necesidad de inductancias en su diseño. Por otro lado, se ha de
utilizar un diseño que minimice la tensión de dropout. Estos reguladores de tensión son conocidos
como reguladores LDO (Low-Dropout Regulator).
En las siguientes secciones se comenzará explicando el funcionamiento de un regulador lineal
básico. Posteriormente se propondrán una serie de arquitecturas que mejoran las características
deseadas para un sistema de energy harvesting y por último se mostrará las simulaciones y
resultados obtenidos con ellos.
3.1. Esquema básico de un regulador lineal LDO
Como ya se ha comentado anteriormente un regulador de tensión lineal tiene los siguientes
objetivos:
Establecer niveles de tensión adecuados.
Mantener la tensión regulada constante.
Efectuar los cambios necesarios para compensar las variaciones de la fuente de alimentación
no regulada y de la carga.
La figura 3.1 muestra la forma conceptual de funcionamiento de un regulador lineal. En primer
lugar se usa un circuito de muestreo que sensa la tensión de salida para después compararlo con
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una referencia de tensión previamente fijada. La diferencia entre ambas es amplificada para
obtener una mayor precisión mediante al amplificador de error y se aplica al elemento de control
que hará las modificaciones pertinentes para obtener a la salida la tensión deseada. La tensión
de salida puede variar por variaciones en el voltaje aplicado por la fuente de alimentación o por
variaciones en la resistencia de carga lo que implica que la corriente de salida ha de variar para
obtener la misma tensión a diferentes resistencias de carga.
Figura 3.1: Funcionamiento conceptual de un regulador lineal
La diferencia principal entre un regulador de tensión lineal y un regulador LDO es la caída
de potencial entre el terminal de entrada y el de salida. En un regulador LDO, se trata que
la diferencia de tensión sea lo menor posible ya que la potencia disipada es proporcional a
la diferencia de tensión entre la entrada y la salida y la cantidad de corriente proporcionada.
Normalmente, la tensión de dropout de un LDO corresponde con la diferencia de tensión entre
drenador y fuente de un transistor que opera como elemento de control.
El esquema básico de un LDO se muestra en la figura 3.2. Como se observa, está formado
por un amplificador de error, un transistor de potencia, un divisor resistivo y un condensador
off-chip. Según lo dicho anteriormente, el transistor de potencia es el elemento de control y el
divisor resistivo es el circuito de muestreo. Por otro lado, el condensador off-chip realiza un papel
muy importante para la estabilidad del sistema.
Según la tensión de referencia elegida, la tensión de salida será la siguiente Vout = Vref (1 +
R1/R2). Si en algún momento, por ejemplo, la resistencia de salida sube, debido a que la corriente
permanece constante, la tensión de salida puede aumentar momentáneamente. Este incremento
en la tensión de salida, hace que la diferencia de tensión en la entrada del amplificador aumente
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Figura 3.2: Esquema básico de un regulador de tensión LDO
provocando en su salida una tensión mayor. De este modo, la tensión Vsg del transistor de potencia
decrece haciendo disminuir la corriente de salida hasta conseguir que Vout tenga el mismo valor
estable que tenía antes. En el caso que la resistencia de salida disminuya, la tensión de salida se
mantiene constante de la misma forma que en el caso anterior pero en sentido opuesto.
Por otro lado, si se produce una variación en la tensión de alimentación, la tensión de salida
también permanece invariable manteniendo siempre la misma proporción con Vref . Si Vin au-
menta, la corriente de salida también lo hace provocando que Vout se incremente. Esta variación
implica un aumento en la tensión de salida del amplificador y por lo tanto la corriente de salida
que circula por el transistor de potencia se reduce haciendo que la tensión de salida vuelva a su
estado anterior.
3.1.1. Especificaciones de un regulador LDO
Las especificaciones de un LDO se pueden clasificar en tres clases: especificaciones de estado
estático, de estado dinámico y de alta frecuencia [12]. La primera de ellas se refiere al compor-
tamiento del regulador LDO de forma estacionaria y por lo tanto se analiza en gran señal. Las
especificaciones de estado dinámico describen la respuesta transitoria del regulador ante cambios
bruscos en la tensión de alimentación o en la corriente de salida. Por último, las especificaciones
de alta frecuencia muestran el comportamiento del regulador frente a señales no deseadas a altas
frecuencias y al ruido.
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1. Especificaciones de estado estático
a) Voltaje Dropout : Es la mínima diferencia de tensión entre la entrada y la salida a
partir de la cual el circuito es capaz de regular la tensión de salida contra variaciones
externas. Como todo regulador de tensión lineal, la tensión de salida es siempre menor
que la tensión de entrada pero cuanto menor pueda llegar a ser su diferencia, mejor
es el regulador LDO ya que su consumo de potencia es menor.
b) Corriente de reposo (Quiescent current, Iq): Es la diferencia entre la corriente de
entrada y la corriente de salida. Consiste principalmente en la corriente de polarización
que no contribuye directamente a la potencia de salida y por lo tanto, cuanto menor
sea, mejor será la eficiencia del regulador LDO.
Ambos factores afectan a la eficiencia del regulador de tensión y han de ser minimi-
zados para mejorar la eficiencia.
Eficiencia( %) =
IoutVout
(Iout + Iq)Vin
100 (3.1)
c) Regulación de linea: Es la variación en la tensión de salida producida por la modifica-
ción de la tensión de entrada en gran señal. Se trata de minimizar al máximo posible
y se mide en mV/V .
Regulacio´n de linea =
∆Vout
∆Vin
≈ gmprop
Lo
+
1
β
(
∆Vref
∆Vin
)
(3.2)
Donde Lo es la ganancia del lazo a baja frecuencia, β = R2/(R1 + R2), y gmp y rop
son la transconductancia y la resistencia de salida del transistor de potencia PMOS
respectivamente.
d) Regulación de carga: Es la variación en la tensión de salida producida por la modifi-
cación de la corriente de salida en gran señal. Con ello, se estudia el comportamiento
del LDO ante distintos valores de impedancia en la carga. Se trata de minimizar al
máximo posible y se mide en µV/mA.
Regulacio´n de carga =
∆Vout
∆Iout
= − rop
1 + Lo
(3.3)
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De las ecuaciones se puede deducir que una alta ganancia del lazo implica una mejora en la
regulación, sin embargo se sacrifica la estabilidad del LDO. Por lo tanto hay un compromiso
entre precisión y estabilidad.
2. Especificaciones de estado dinámico
a) Respuesta transitoria de linea: Representa el comportamiento del LDO ante un re-
pentino cambio en escalón de la tensión de entrada. Se mide como la diferencia de
tensión entre el voltaje máximo o mínimo del pico producido y el valor de la tensión
una vez estabilizado.
b) Respuesta transitoria de carga: Representa el comportamiento del LDO ante un re-
pentino cambio en escalón en la resistencia de carga. En muchas aplicaciones hay
distintos modos de trabajo los cuales requieren distintos niveles de corriente. Estos
repentinos cambios provocan en la salida del LDO picos de tensión que no suelen ser
buenos para los circuitos digitales. Es por ello que minimizar la respuesta transitoria
de carga es muy importante cuando se trabaja con circuitos digitales.
Hay una serie de factores que afecta a la respuesta transitoria de un LDO: La compen-
sación interna del LDO, la capacidad en el nodo de salida, y los elementos parásitos
del condensador a la salida.
El lazo de realimentación del regulador LDO determina la respuesta en frecuencia
del circuito. Con ello, se puede conocer la frecuencia de ganancia unidad (FGU) y
la estabilidad del sistema. Si la FGU es alta, al tener un mayor ancho de banda, el
tiempo que le cuesta estabilizarse a la señal tras un cambio en la carga es menor pero la
respuesta transitoria es mayor. Situando un condensador de gran capacidad a la salida
del regulador LDO, la respuesta transitoria es menor, pero el tiempo de estabilización
es mayor. Por otro lado, un regulador estable produce transiciones suaves mientras
que uno no estable o cuasi-estable, más oscilantes [13].
Se diferencian de la regulación de linea y de carga en que no es un estudio cuando la señal
se ha estabilizado sino en el momento del cambio durante su tiempo de transición.
3. Especificaciones de alta frecuencia
a) Power Supply Rejection Ratio (PSRR): Es una medida que muestra la capacidad del
regulador para rechazar el rizado proveniente de la señal de entrada. Se suele comparar
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el rizado de la tensión de salida con el rizado de la señal de entrada en un amplio rango
de frecuencias (10Hz a 10Mhz típicamente) y se expresa en decibelios [14].
PSRR = 20 log
Rippleinput
Rippleoutput
(3.4)
También se puede escribir de la siguiente manera:
PSRR = 20 log
AV
AV O
(3.5)
Donde AV es la ganancia en lazo abierto del lazo de realimentación y AV O es la
ganancia de Vin a Vout con el lazo de realimentación abierto. Esto tiene sentido ya
que si aumenta AV O implica aumentar el rizado en la salida comparado con el de la
entrada, y por otro lado, aumentar AV implica aumentar la precisión en la corrección
de Vout respecto a Vref . AV O suele ser menor de 0dB, entre -10dB y -15dB típicamente
y se debe principalmente a elementos parásitos internos y externos que conectan la
entrada con la salida.
El PSRR suele estar fuertemente relacionado con la respuesta transitoria de linea ya
que ambos relacionan la tensión de entrada con la de salida. Sin embargo, PSRR es
específico para cada una de las frecuencias y la respuesta transitoria de linea contiene
a todas las frecuencias debido a las componentes de Fourier de la función escalón. Por
otro lado, PSRR se centra en pequeña señal mientras que la respuesta transitoria de
linea lo hace en gran señal. De todos modos, una mejora en PSRR suele traducirse en
una mejora en la respuesta transitoria de linea y viceversa.
b) Ruido: El ruido es un puro fenómeno físico que ocurre con resistencias y transistores
y que produce señales indeseables que se acoplan a las señales del circuito y por lo
tanto también aparecen en la salida del LDO.
El ruido se puede medir de dos formas, mediante la gráfica de densidad espectral de
ruido (µV/
√
Hz) y mediante el ruido integrado a la salida o voltaje de ruido a la
salida (µVrms). Aunque el ruido se genera a lo largo de todo el LDO, se suele medir
referido a la salida [15].
Tanto la medición del PSRR como la del ruido miden señales indeseables en la salida
del LDO, sin embargo, en el caso del PSRR, estas señales se producen por señales en
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la entrada del LDO y en el caso del ruido, se producen por fenómenos físicos a lo largo
del circuito.
3.1.2. Estudio de la estabilidad
Casi todos los reguladores de tensión usan un lazo de realimentación para establecer un voltaje
constante en su salida. Este lazo de realimentación introduce un desplazamiento en fase de la
señal y la cantidad de dicho desplazamiento determina la estabilidad del lazo. Para mantener la
estabilidad, dicho desplazamiento debe ser menor de 180º en el punto FGU (Frecuencia Ganancia
Unidad) aunque en la práctica se suele dejar un margen de fase mayor de 60º en dicho punto.
Para estudiar la estabilidad del circuito se va a analizar la función de transferencia del LDO
en circuito abierto (en A, como se muestra en la figura 3.3) considerando Vout como la tensión
de salida y Vref como la tensión de entrada ya que el divisor resistivo no incorpora ningún polo
ni cero al sistema [16].
Figura 3.3: Modelo del sistema bajo condiciones de carga
AV (s) =
Vout
Vref
=
gmaRoa
1 + sRoaCpar
gmpZ (3.6)
Donde gma y gmp son las transconductancias del amplificador de error y el transistor de
potencia respectivamente, Roa es la resistencia de salida del amplificador de error, Cpar es la
capacidad parásita introducida por el transistor de potencia en su puerta y Z es la impedancia
vista desde Vout
3.1 Esquema básico de un regulador lineal LDO 39
Z = Rx‖(1 + sResrCo)
sCo
‖ 1
sCb
(3.7)
Z =
Rx[1 + sResrCo]
s2RxResrCoCb + s(RxCo +ResrCo +RxCb) + 1
(3.8)
Donde CO y Resr son la capacidad y la resistencia en serie equivalente del condensador a la
salida, Cb es el condensador de bypass y Rx = Rop‖(R1 + R2) donde Rop es la resistencia del
transistor de potencia. El condensador de bypass se incluye en este análisis ya que es útil cuando
el LDO alimenta a circuitos con conmutaciones de alta velocidad para protegerlo de cambios
bruscos en la corriente de salida. Si se considera Rop << (R1 +R2)
Z ≈ Rop[1 + sResrCo]
[1 + s(Rop +Resr)Co)][1 + s(Rop‖Resr)Cb] (3.9)
AV (s) ≈ gmaRoagmpRop [1 + sResrCo]
[1 + SRoaCpar][1 + s(Rop +Resr)Co)][1 + s(Rop‖Resr)Cb] (3.10)
Por último, si se considera Rop << Resr los polos y los ceros resultantes del circuito son los
siguientes.
P1 ≈ 1
2piRopCo
≈ λIL
2piCo
(3.11)
P2 ≈ 1
2piResrCb
(3.12)
P3 ≈ 1
2piRoaCpar
(3.13)
Z1 ≈ 1
2piResrCo
(3.14)
Según la carga situada en la salida del regulador, la resistencia Rop del transistor de potencia
cambia lo que supone que el polo de la salida P1 modifica su valor afectando a la estabilidad
del sistema. Por este motivo, hay distintos casos que habría que analizar según la cantidad
de corriente de carga IL ofrecida y el valor del condensador Co y su ESR si se emplea dicho
condensador. Además los valores de la Resr y Co afectan a la frecuencia del cero Z y el polo P2.
El único que no se puede modificar externamente es el polo interno P3. Por último destacar que
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el polo P2 apenas afecta al estudio de la estabilidad ya Cb y Resr suelen tener valores bajos por
lo que la frecuencia del polo es muy alta.
Hay un gran número de técnicas de compensación para garantizar la estabilidad. Para esta-
blecer un margen de fase mayor de 60º hay una gran variedad de técnicas aunque comúnmente
se suele introducir un polo dominante y un cero que cancela el efecto del segundo polo mediante
la incorporación del condensador Co a la salida. Dicho condensador necesita una capacidad muy
grande por lo que su gran tamaño dificulta su integración en el circuito por lo que suele situarse
off-chip.
Las mejores condiciones para la estabilidad del circuito se dan cuando se dispone de un
condensador en la salida y la corriente de carga es nula. P1 es el polo dominante, Z cancela el
efecto de P2 y la frecuencia de ganancia unidad es baja lo que permite más flexibilidad en el valor
de la frecuencia del polo del amplificador de error P3. Conforme la corriente de carga aumenta, el
polo P1 se desplaza a frecuencias mayores desplazando consigo la frecuencia de ganancia unidad
que puede llegar a alcanzar o rebasar la frecuencia de P3 y hacer el sistema inestable.
Como se aprecia, el valor de la frecuencia del polo P3 situado a la salida del amplificador
de error es crítico para la estabilidad del circuito y se desea que se lo mayor posible. Esto
supone reducir la capacidad Cpar cuyo valor depende principalmente del tamaño del transistor
de potencia. Por lo tanto, se presenta un compromiso entre estabilidad y corriente máxima
disponible a la salida del regulador.
3.2. Single-Transistor-Control LDO basado en FVF
Una vez conocido cómo funciona el regulador LDO básico, se ha diseñado un LDO que aunque
comparte ciertas similitudes, su forma de funcionamiento es muy distinta. La idea principal es
la de usar la etapa de salida FVF como regulador LDO ya que su resistencia de salida es muy
baja [17], lo cual supone una ventaja para la regulación de tensión.
La figura 3.4 muestra el esquemático del STC-LDO. En primer lugar se observa un circuito
para la generación de la tensión de control formado por un amplificador diferencial en confi-
guración de ganancia unidad con un seguidor de fuente PMOS para que Vctrl = Vref − Vsg,P .
Posteriormente se emplea una etapa de salida Flipped Voltage Follower (FVF) para aumentar
la tensión de control y así obtener a la salida la misma tensión que la de referencia. Por ello, es
muy importante que las corrientes de polarización en ambos transistores PMOS sea la misma
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Figura 3.4: Single-Transistor-Control LDO basado en FVF
y que ambos tengan el mismo tamaño. La gran ventaja de la etapa de salida FVF es la baja
resistencia de salida que proporciona gracias a la realimentación que presenta.
El funcionamiento es muy sencillo y se basa prácticamente en la etapa de salida FVF. Cuando
la tensión de salida varía, el transistor de control opera como un amplificador de puerta común lo
que produce una tensión de error en su drenador y en la puerta del transistor de potencia. Esto
provoca que la corriente que proporciona el transistor de potencia se modifique para contrarrestar
la fluctuación inicial.
Esta etapa de salida presenta un rango de entrada y salida muy pequeño lo que puede generar
problemas cuando la tensión de referencia oscile considerablemente y empeorar la regulación de
linea del regulador. La tensión de referencia Vref está limitada por los siguientes valores.
Vin − Vsg,MP − |Vth,MC | < Vref < Vin − Vsd,MP (sat) − Vsg,MC (3.15)
El rango de tensión de entrada Vin es el siguiente.
Vin > Vout + Vsg,MP − Vsd,MC(sat) (3.16)
Donde Vsd,MC(sat) es la tensión de saturación de MC . De aquí se observa que el dropout del
regulador es pequeño lo que favorece la eficiencia del regulador. Con tecnología de 0,5µm se
alcanza un dropout de 300mV.
En cuanto a la regulación de linea del regulador, ésta depende mucho del circuito generador
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de la tensión de control ya que la tensión de salida del regulador depende únicamente de la
tensión de control Vctrl y la corriente que circula por MC . Por lo tanto hay que tratar de diseñar
el circuito de generación de la tensión de control resistente frente a cambios en la tensión de
alimentación para no repercutir en la regulación de linea del regulador.
Por último, la regulación de carga del regulador está fuertemente relacionada con las di-
mensiones del transistor de potencia. Cuanto mayor es el transistor MP , mayor es la corriente
máxima que puede ofrecer y menor es la variación de tensión en la salida para diferentes cargas.
3.3. Regulador de tensión LDO basado en SSF clase AB
A la vista de los buenos resultados del STC-LDO basado en FVF, se ha tratado de diseñar
un regulador LDO con mejores características empleando una etapa de salida clase AB SSF en
vez de la etapa de salida FVF. Esta etapa ha demostrado ser muy eficiente e incorporar una serie
de ventajas frente a la etapa de salida FVF [18]. El circuito propuesto originalmente es el de la
figura 3.5.
Figura 3.5: Regulador LDO con etapa de salida clase AB SSF
Como se observa, se emplea un amplificador como seguidor de tensión con una etapa de salida
clase A SSF para generar la tensión de control. Por último, se utiliza una etapa de salida clase
AB SSF para proporcionar la corriente a la salida manteniendo la tensión constante.
El primero de ellos esta formado por los transistores MB6,MC2,MA2 y MB3. Esta etapa de
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salida se conecta al seguidor de tensión a través de MC2 para conseguir una tensión de control
Vctrl = Vref − Vsg,C2. De esta forma, la salida del amplificador diferencial está conectada a un
nodo de alta impedancia y por otro lado la corriente que circula por MC2 se mantiene constante
haciendo que Vctrl varíe lo menos posible al modificar Vin. En el caso de que Vin varíe por cualquier
motivo, la corriente que proporciona MB6 también cambiará, pero este incremento o decremento
de corriente iría a parar a MA2 ya que la corriente que pasa por MC2 está fijada por MB3.
El seguidor de tensión tiene conectado MC2 en su circuito de realimentación para poder así
tener una mejor simetría entre las dos ramas que forman el amplificador diferencial. Gracias a
esta configuración la tensión en el nodo de salida se asemeja más a la tensión en el drenador del
otro transistor que forma el par diferencial por lo que las corrientes que recorren ambas ramas
son prácticamente iguales.
Se podría pensar en conectar directamente la tensión de referencia a la fuente de MC2 sin
embargo la resistencia en ese nodo es muy baja por lo que la tensión de referencia puede verse
reducida debido al divisor resistivo que se formaría.
En el caso de la segunda etapa de salida clase AB SSF formada por MP ,MC ,MA1 y MB4,
si la corriente de salida es modificada, como la corriente que circula por el transistor de control
es constante, la corriente en MA1 cambia haciendo que la tensión en su puerta también cambie.
Esta variación se traslada a la puerta del transistor de potencia con puerta cuasi-flotante, ya que
la diferencia de tensión del condensador es constante, lo que modifica la cantidad de corriente
suministrada por el transistor de potencia haciendo que la tensión de salida permanezca con el
mismo valor.
En principio el uso de una etapa de salida clase AB SSF supone una serie de ventajas. En
primer lugar, la resistencia de salida del regulador LDO es menor.
Rout,FV F =
1
(gm1 + gmb1)gm2(r01‖rB1) (3.17)
Rout,ClassAB SFF ≈ 1
(gm1 + gmb1)(gm2 + αgm4)r01
; α = Cbat/(Cbat + CG) (3.18)
Además se mejora la linealidad y se aumenta el rango disponible de entrada y salida. Sin
embargo, la corriente máxima que puede suministrar la etapa de salida clase AB SSF a la carga
está limitada por las corrientes de polarización. La etapa de salida clase AB SSF puede sustraer
grandes corrientes de la carga pero la corriente máxima que puede aportar a la carga es IB3 +IB4.
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Como el consumo de potencia en reposo es tan alto, la eficiencia del regulador es muy baja con
cargas de alta impedancia. Por ello, hay que descartar dicha opción como regulador de tensión
LDO para la mayoría de sistemas de energy harvesting a excepción de las aplicaciones en las que
la corriente necesaria sea siempre fija.
Ante dicho inconveniente, se propuso utilizar la versión NMOS de la etapa de salida clase
AB SSF como se muestra en la figura 3.6. Con ella se puede suministrar grandes cantidades de
corriente a la carga superiores a las corrientes de polarización. Sin embargo, surge otro problema.
Con la nueva configuración, el voltaje de control ha de ser Vctrl = Vref + Vgs,C2, lo que implica
que la tensión de alimentación ha de aumentarse para que el amplificador diferencial no se sature.
Esto supone que la tensión de dropout aumente perjudicando de nuevo a la eficiencia del circuito.
Figura 3.6: Regulador LDO con etapa de salida clase AB SSF tipo NMOS
3.4. Regulador de tensión LDO basado en FVF clase A con cas-
codo
Como se ha demostrado hasta ahora, la etapa de salida clase SSF no es viable para reguladores
de tensión LDO por su baja eficiencia. Bien por la alta corriente de reposo necesaria (basado
en PMOS) o bien por el alto dropout que se produce en el regulador (basado en NMOS). Sin
embargo, el circuito generador de la tensión de control ha demostrado tener una ligera mejora
en cuanto PSRR además de ser más fácil de ajustar que el empleado para el STC-LDO. Es por
3.4 Regulador de tensión LDO basado en FVF clase A con cascodo 45
ello que de aquí en adelante se use dicho circuito para genera la tensión de control.
A partir de ahora se van a analizar distintos tipos de etapas de salida FVF y se evaluará las
ventajas e inconvenientes de usar una clase A o clase AB por un lado y si se obtienen mejores
resultados en modo diferencial.
Figura 3.7: Regulador de tensión LDO basado en FVF clase A con cascodo
En primer lugar la figura 3.7 muestra el diseño de una regulador de tensión LDO basado en
FVF clase A con cascodo. Gracias al cascodo introducido, el rango de entrada y salida aumenta
en gran medida. En el caso del FVF sin cascodo, el rango de entrada de la tensión de referencia
se muestra en (3.15). Sin embargo con la nueva configuración cascodo, la tensión de referencia
máxima y mínima no dependen del mismo valor Vin siendo el rango de entrada de la tensión de
referencia el siguiente
Vb − Vgs,MCC2 − |Vth,MC | < Vref < Vin − Vsd,MP (sat) − Vsg,MC (3.19)
De este modo, si la tensión de entrada Vin aumenta no es necesario que Vref sea mayor.
El regulador de tensión sigue operando para el mismo valor de tensión de referencia y por
consiguiente genera la misma tensión de salida Vout esperada. Además, el cascodo MCC2 aporta
mayor ganancia al lazo de realimentación.
En cuanto al cascodo formado por MCC1 hace que la corriente que circula por esa rama se
mantenga constante para diferentes resistencias de carga ya que la tensión Vds del transistorMB9
no varía. De este modo se consigue una mejoría en la regulación de carga.
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Se ha considerado también el uso de un cascodo doble en vez de un cascodo simple. Sin em-
bargo apenas se conseguía una mejora en las especificaciones del regulador de tensión y aparte
de eso, los transistores que forman el cascodo simple entraban a funcionar en triodo más fácil-
mente. Por lo tanto se ha optado por el uso del cascodo simple para los reguladores de tensión
propuestos.
3.5. Regulador de tensión LDO basado en FVF clase AB con
cascodo
Del mismo modo que se ha modificado la etapa de salida SSF clase A en una etapa de salida
SSF clase AB, se ha cambiado el diseño del LDO anterior (clase A) por el que se muestra en la
figura 3.8.
Figura 3.8: Regulador de tensión LDO basado en FVF clase AB con cascodo
Como se aprecia, se han modificado los transistores MB2 y MB5 para convertirlos en tran-
sistores de puerta cuasi-flotante. Gracias a este método se consigue un control dinámico de las
corrientes en esas ramas y se espera una mejora en la respuesta transitoria de linea y PSRR.
Como ya se ha hablado anteriormente estas modificaciones no alteran el funcionamiento DC del
circuito por lo que sus especificaciones de estado estático (regulación de carga, de linea, etc ...)
permanecen invariables.
El control dinámico de la corriente hace que en el caso de que se produzca un incremento
repentino en la tensión Vin, la corriente IB4 aumentaría, lo que aumentaría la tensión en la puerta
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de MB5 y como el condensador Cbat hace las veces de fuente de tensión, la tensión Vsg de MB9
decrece, reduciendo la corriente IB4 a su valor anterior.
En cuanto al comportamiento estático del circuito no debería variar ya que los condensadores
Cbat se comportan como circuito abierto en DC y por las resistencias MRlarge apenas circula
corriente por lo que no suponen una diferencia de potencial.
3.6. Regulador de tensión LDO basado en FVF diferencial clase
A con cascodo
Otra posibilidad sería usar un par diferencial tensión de referencia a la salida. De esta forma,
dejaría de ser necesario el uso de un generador de señal de control ya que el nodo al que se
conecta presenta una gran impedancia ya que es la puerta de un transistor. Esto permite una
reducción en el consumo estático del circuito.
Figura 3.9: Regulador de tensión LDO basado en FVF diferencial clase A con cascodo
El circuito propuesto se muestra en la figura 3.9. En gran parte se asemeja al regulador de
tensión LDO basado en FVF clase A con cascodo al cual se le ha añadido un par diferencial
que une las dos ramas. Mientras la corriente que circule por ambas ramas sea la misma y los
transistores del par diferencial sean iguales, la tensión a la salida será igual a la tensión de
referencia.
La resistencia de salida sigue siendo pequeña marcada principalmente por la resistencia equi-
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valente de MP y en cuanto a la regulación de carga sigue operando como una etapa de salida
FVF.
El único inconveniente que tiene dicho circuito es la tensión de dropout. La incorporación del
par diferencial supone que la diferencia entre la tensión mínima de entrada y la tensión de salida
(que es igual a la tensión de referencia) sea
Vin > Vout − Vgs,MA1 + Vds,MA1 + Vds,MCC1 + Vsg,MP (3.20)
Cuando el circuito se mide sin carga a la salida, es posible trabajar con una tensión de
salida de 1.2V y una tensión de entrada de 1.5V, lo que supone un dropout de 300mV, ya que
Vsg,MP < Vgs,MA1. Esto se debe a que el transistor de potencia MP es mucho mayor que MA1 y
conducen la misma corriente. Sin embargo, en cuanto se extrae corriente del regulador de tensión,
la corriente que pasa porMP aumenta haciendo que Vsg,MP también lo haga y por lo tantoMCC1
y MA1 entran en triodo si la tensión Vin no es lo suficientemente alta.
Por lo tanto, por un lado se mejora la eficiencia del regulador al no necesitar de un circuito
generador de tensión de control pero por otro lado se empeora al requerir un mayor dropout para
poder suministrar la corriente necesaria para la mayoría de las aplicaciones.
3.7. Regulador de tensión LDO basado en FVF diferencial clase
AB con cascodo
Por último y aunando las modificaciones realizadas hasta ahora del regulador de tensión
LDO basado en FVF clase A con cascodo, se va a realizar el mismo circuito pero con una
salida diferencial clase AB. La figura 3.10 muestra dicho esquemático. En la práctica este diseño
debería recoger las ventajas e inconvenientes de los reguladores diferenciales y de clase AB ya
mencionados.
3.8. Simulación y resultados
En la literatura al respecto de los reguladores LDO, no suelen especificar cómo se han realizado
las medidas para obtener las especificaciones de los reguladores propuestos. Por ello, y para
evitar equivocaciones, se va a detallar la forma de obtener cada una de las especificaciones de los
reguladores en este trabajo.
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Figura 3.10: Regulador de tensión LDO basado en FVF diferencial clase AB con cascodo
1. Voltaje Dropout: Es la mínima diferencia de tensión entre Vin y Vout que hace que todos
los transistores operen en saturación. Se desea que sea lo menor posible.
2. Corriente de reposo (Quiescent current, Iq): Es la suma de todas las corrientes que van a
tierra del regulador sin carga en la salida.
3. Regulación de linea: Se realiza un barrido DC de la tensión de entrada Vin desde 1V hasta
5V y se representa la tensión de salida Vout sin carga. A continuación, se mide la pendiente
de la recta que se obtiene.
4. Regulación de carga: Se conecta una resistencia a la salida del regulador de tensión y se
hace un barrido DC del valor de la resistencia desde 5Ω hasta 1MΩ. Se representa la tensión
de salida respecto a la corriente de salida y se mide la pendiente de la recta que se forma.
Ante las curvaturas que se obtienen en la gráfica a bajas y a muy altas corrientes, se va a
medir la pendiente entre 10mA y 50mA. La corriente máxima de salida que proporciona el
regulador puede afectar a este valor debido a la rápida caída que sufre la gráfica a partir
de dicho valor. En este trabajo se emplea un transistor de potencia de 25mm/0,6µm lo
que proporciona una corriente máxima de salida de unos 200mA en todos los reguladores
LDO.
5. Respuesta transitoria de linea: Este parámetro no es muy crítico en sistemas de energy
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harvesting por lo que no se va a analizar en las siguientes comparaciones. Para medirlo se
produce un escalón de tensión desde 1.5V hasta 4.5V en 6µs. La mejor forma de observar
el resultado sería mediante la representación de la respuesta transitoria en la salida ante
este cambio, sin embargo para permitir la comparación se va a medir la diferencia entre
la tensión máxima alcanzada y la tensión una vez estabilizada y por otro lado el tiem-
po aproximado que tarda en estabilizarse la señal. Como estos cambios en la tensión de
alimentación apenas se producen en sistemas de energy harvesting, en la mayoría de los
artículos científicos al respecto no se suele dar dicho resultado.
6. Respuesta transitoria de carga: Se va a producir una señal de pulsos cuadrados en la
corriente de salida de 0 a 50mA y periodo 1 ms mediante una fuente ideal de corriente.
Como en la respuesta transitoria de linea, se medirá la diferencia entre la tensión máxima
alcanzada y la tensión una vez estabilizada cuando la tensión de salida aumenta ∆Vup y
cuando disminuye ∆Vdown y por otro lado el tiempo aproximado que tarda en estabilizarse
la señal τup y τdown en cada caso. Este valor resulta más importante ya que en sistemas
de energy harvesting se producen cambios en el modo de operación que requieren mayor o
menor potencia y los picos que se producen pueden dañar al sistema.
7. Power Supply Rejection Ratio (PSRR): Se realiza un barrido AC de la tensión de entrada
desde 0Hz hasta 10MHz con una tensión de entrada AC de 1V. Se representa Vout/Vin en
decibelios en función de la frecuencia. En las tablas de comparación se aportará el valor
del PSRR a bajas frecuencias donde se comporta mejor el regulador de tensión.
8. Ruido: El análisis del ruido excede el alcance de este trabajo por lo que no se va a tener
en cuenta en las comparaciones.
En cuanto a las tensiones aplicadas, se utilizará una tensión de entrada de 1.5V y una tensión
de referencia de 1.2V en los casos en el que el diseño lo permita.Por último, destacar que al
referirse al regulador LDO también se incluye al generador de la tensión de control como parte
del regulador ya que es una parte vital del sistema.
3.8.1. Análisis de STC-LDO y comparación
La idea de crear un regulador LDO para sistemas de energy harvesting partió del regulador
STC-LDO propuesto por Ka Nang Leung [19]. En el artículo se emplea una tecnología CMOS
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de 0,35µm, sin embargo la tecnología que podemos emplear es de 0,5µm. Esto implica que la
tensión de umbral sea mayor y por lo tanto no se puedan obtener resultados tan buenos cuando
se opera con tensiones de alimentación tan bajas.
Por este motivo se va a proceder a comparar los resultados del artículo con los resultados
obtenidos con el mismo circuito pero con una tecnología de 0,5µm. De este modo se podrá utilizar
estos resultados para comparar las distintas topologías sin depender de la tecnología empleada.
Por otro lado, como uno de los objetos del proyecto es el diseño de circuitos que sean capaces
de ser integrados, todos los reguladores de tensión propuestos van a ser medidos y analizados sin
un condensador off-chip en la salida.
Para la simulación, los parámetros empleados han sido los siguientes. La longitud de todos
los transistores es la mínima, 0,6µm.
Cuadro 3.1: Parámetros del regulador STC-LDO
MB1 = 75µm MB2 = 150µm MB3 = 81µm MB4 = 75µm
MA1 = 200µm MA2 = 200µm MA3 = 217,95µm MA4 = 217,95µm
MA5 = 300µm MC = 300µm MC2 = 300µm MP = 25000µm
IB = 10µA Vref = 1,2V Vin = 1,5V
Con la limitación de una tensión de entrada muy pequeña, el dimensionado de los transistores
se ha ido probando para que todos ellos operasen en saturación minimizando al mismo tiempo
la tensión de entrada. Con dichos parámetros se han obtenido los siguientes resultados.
Cuadro 3.2: Comparación de los resultados obtenidos con los resultados del artículo
Ref. Tecnología IQ VIN VOUT IOUT (max) Line Reg. 1 Load Reg.
[19] 0,35µm 95µA 1,2− 1,5V 1V 50mA 18mV/V 280µV/mA
Este Trabajo 0,6µm 105,26µA 1,5V 1,2V 54,12mA 72mV/V 114µV/mA
1El artículo no especifica cómo se obtiene dicha medida. En este trabajo se ha hecho un barrido en DC de la
señal de entrada Vin y se ha medido la pendiente de la recta que se forma al representar Vout frente a Vin con el
diseño completo que se muestra en la figura 3.4. En cambio, si se analiza la regulación de carga del LDO sin el
generador de la tensión de referencia se obtiene en simulación el mismo valor para la regulación de linea que en
el artículo.
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Como se observa en la comparación entre los resultados del regulador STC-LDO publicado y
el simulado, el del artículo puede operar con tensiones de entrada menores gracias a la tecnología
empleada y el dropout ha pasado de 200mV a 300mV. En cuanto al consumo potencia de reposo
ha aumentado ligeramente y la regulación de linea es mayor. Además el rango de entrada del
regulador es de [1.4 V, 1.8 V]. Conforme decrece la tensión de entrada los transistores MA1 y
MA2 entran en triodo, y cuando aumenta, la corriente de MA2 es mayor que la que recorre por
MA1 ya que ésta última está determinada por el transistor MB3. Esta diferencia de corrientes
hace que la tensión de control aumente provocando que el transistor MC entre en triodo debido
al pequeño rango de entrada del FVF.
El pequeño rango de entrada (y de salida consecuentemente) del FVF repercute en gran
medida en la regulación de linea del regulador LDO haciendo que su rango de entrada se vea
limitado por ello. Además, la sensibilidad del amplificador frente a cambios en la tensión de
alimentación también degrada la regulación de linea del regulador de tensión.
Por último, en cuanto a la regulación de carga es difícil compararla ya que depende fuer-
temente del tamaño de MP . Con el tamaño seleccionado se obtiene un resultado mejor que el
obtenido en el artículo.
3.8.2. Regulador LDO con etapa de salida clase AB SSF
Aunque ya se ha comentado que este regulador es muy ineficiente debido a su incapacidad
de ofrecer una corriente de salida mayor que la corriente de reposo, se va a analizar el resto de
sus especificaciones a la vez que se mide su eficiencia.
Para simular el circuito de la figura 3.5 se han elegido los siguientes parámetros:
Cuadro 3.3: Parámetros del regulador LDO con etapa de salida clase AB SSF
MB1 = 3µm MB2 = 3µm MB3 = 1,8µm MB4 = 1,8µm
MB5 = 4,05µm MB6 = 1,5µm MA1 = 15mm MA2 = 300µm
MC = 300µm MC2 = 300µm MP = 25000µm IB1 = 50µA
IB2 = 10µA Vref = 1,2V Vin = 1,5V Cbat = 1pF
Con dichos parámetros se han obtenido los siguientes resultados.
La regulación de carga obtenida es muy buena comparada con el regulador LDO anterior, sin
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Cuadro 3.4: resultados obtenidos del regulador LDO con etapa de salida clase AB SSF
IQ VIN VOUT IOUT (max) Line Reg. Load Reg. ∆Vup τup ∆Vdown τdown PSRR
211mA 1,5V 1,2V 211mA 27,54mV/V 36,3µV/mA 2,82mV 14µs 3,25mV 14µs 26dB
embargo sólo es valida hasta corrientes máximas de 190mA a partir de ahí la regulación de carga
decae a unidades de mV/mA. Esto se debe a que toda o casi toda la corriente generada por el
transistor de potencia MP va a parar a la carga por lo la corriente que pasa por MC es mucho
menor que la que pasa por MC2 y esto provoca que la tensión de salida disminuya rápidamente.
El dropout del circuito está limitado por el Vsd del transistor MP . Se puede reducir algo más
haciendo que opere más cerca de su estado de triodo pero sin llegar a éste. Por otro lado, su
corriente máxima de salida se reduciría.
En cuanto a la regulación de linea también se observa un buen resultado y además la tensión
de alimentación no está limitada a un rango como el caso de la etapa de salida FVF.
En general se observa unos buenos resultados sin embargo su eficiencia, medida como potencia
de salida entre potencia de entrada, es muy baja. En la figura 3.11 se muestra la eficiencia en
dB’s del regulador LDO en función de la resistencia de carga.
Figura 3.11: Eficiencia del regulador LDO con etapa de salida clase AB SSF
Como se observa, la función alcanza un máximo con una resistencia de carga de 5,5Ω obte-
niendo una eficiencia de -1dB. Cuando la resistencia de carga aumenta, disminuye la corriente
de salida pero la corriente que genera MP se mantiene constante por lo que la eficiencia decae
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con una pendiente de unos 10dB/dec.
Por otro lado, en cuanto a la modificación de este tipo de regulador LDO para que sea de tipo
NMOS, se ha medido que la tensión mínima de entrada es de 2V para una salida de 1.2V. Además
si se desea alcanzar los 200mA de corriente de salida, la tensión de entrada ha de aumentarse
todavía más hasta 2.8V. Por lo tanto no se puede considerar un regulador de tensión de bajo
dropout.
3.8.3. Comparación etapas de salida FVF clase A y clase AB con cascodo
Hasta ahora, se ha visto que la etapa de salida FVF clase A presenta una limitación en
cuanto al rango de entrada. Por otro lado, la etapa de salida clase AB SSF no es eficiente ya que
la corriente de salida máxima es igual a la corriente de reposo por lo que no es viable para la
mayoría de sistemas de energy harvesting.
Como consecuencia, se han propuesto nuevos diseños de etapas de salida FVF con cascodos
de clase A y de clase AB. Para poder comparar las ventajas e inconvenientes de cada uno de
ellos se han utilizado los mismos parámetros en ambos casos.
Cuadro 3.5: Parámetros de los reguladores LDO con etapas de salida FVF clase A y AB
MB1 = 30µm MB2 = 154,5µm MB3 = 5,25µm MB4 = 7,5µm
MB5 = 6,45µm MB6 = 8,25µm MB7 = 129,6µm MB8 = 30µm
MB9 = 6µm MA2 = 300µm MCC1 = 100µm MCC2 = 100µm
MC = 2mm MC2 = 2mm MP = 25mm IB = 10µA
A la hora de diseñar el regulador de tensión hay que tener una serie de ideas en cuenta ya que
los resultados dependen en gran medida de los parámetros elegidos. En el caso de la regulación
de linea hay un compromiso entre la precisión de la tensión de salida sin carga y el rango de
tensiones de entrada para el cual se obtiene una regulación de linea aceptable. Para obtener la
tensión deseada exactamente en la salida, las corrientes que circulan por MC1 y MC2 han de ser
iguales (en torno a 1µA). Sin embargo las ramas que contienen al transistor MB5 por un lado y
MB6 por el otro, están unidas por un nodo lo que dificulta el control de la corriente por ambas
ramas.
Cuando la tensión DC de entrada aumenta, la tensión de control también lo hace (ya que el
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seguidor de tensión se desajusta), lo que implicaría el mismo aumento de tensión en la salida si
la corriente que circula por MC se mantuviera constante. Sin embargo la corriente que aporta
MB9 también aumenta reduciendo en la misma cantidad la corriente que circula por MC . Esto
funciona bien hasta que la corriente que genera MB9 es la misma que la que drenan MB5 y MB6
juntos haciendo que no circule corriente por MC y por lo tanto entre en corte y la tensión de
salida cae rápidamente.
Para dimensionar el amplificador diferencial es importante que la tensión que se obtiene en
ambas entradas sea la misma. Para ello habría que minimizar la diferencia de tensión que produce
externamente MC2 ya que no se dispone de una amplia tensión de alimentación y después variar
los tamaños de los transistores que forman el espejo de corriente para que circule la misma
corriente por ambas ramas. Sin embargo, como se ha comentado antes, no es conveniente que la
corriente que circula por los transistores de control sea excesivamente pequeña para que la tensión
de entrada máxima sea adecuada. De este modo, las dimensiones elegidas para los transistores
del espejo de corriente son W/L = 5,25µm/0,6µm y para los transistores del par diferencial,
W/L = 3µm/0,6µm.
Con los parámetros elegidos, la tensión de entrada máxima es 5V que para sistemas de
energy harvesting es suficiente. A cambio se ha perdido precisión en la tensión de salida cuando
Vin = 1,5V dando como resultado un tensión en la salida de 1.203V lo que supone una desviación
de 0.25%. Con dichos parámetros se han obtenido los resultados que se muestran en el cuadro 3.6,
para la clase A y en el cuadro 3.7, para la clase AB.
Cuadro 3.6: resultados obtenidos del regulador LDO con etapa de salida FVF clase A
IQ VIN VOUT IOUT (max) Line Reg. Load Reg. ∆Vup τup ∆Vdown τdown PSRR
66,38µA 1,5V 1,203V 200mA 9mV/V 9,6µV/mA 295mV 40µs 581,86mV 13µs 43,9dB
Cuadro 3.7: resultados obtenidos del regulador LDO con etapa de salida FVF clase AB
IQ VIN VOUT IOUT (max) Line Reg. Load Reg. ∆Vup τup ∆Vdown τdown PSRR
66,38µA 1,5V 1,203V 200mA 9mV/V 9,6µV/mA 295mV 35µs 581,86mV 11µs 43,9dB
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Como era de esperar no ha habido ningún cambio en las especificaciones estáticas de los
reguladores (IQ, regulación de linea y regulación de carga). Por otro lado, el resto de resultados
apenas han cambiado a excepción del tiempo de estabilización de la tensión de salida tras un
brusco cambio en la corriente de salida que ha disminuido un poco.
3.8.4. Etapas de salida FVF diferencial clase A y clase AB con cascodo
Por último, se ha decidido analizar también este tipo de reguladores de tensión que como ya
se ha comentado no necesitan un seguidor de tensión ya que su impedancia de entrada es alta y
la tensión de salida es igual que la de referencia.
Como ya se ha comentado antes, hay un compromiso entre corriente máxima de salida y
tensión de dropout. Para este análisis, se ha elegido una tensión de entrada de 1.9V lo que
permite una corriente de salida de 200mA. Si se hubiera optado por una alimentación de 1.5V
como hasta ahora, la corriente máxima de salida habría sido de 20mA.
Los parámetros utilizados para la simulación son los siguientes. Cabe recordar que para el
correcto funcionamiento de los reguladores de tensión diferencial, la tensión de entrada se va a
incrementar hasta los 1.9V debido al incremento de la tensión de dropout.
Cuadro 3.8: Parámetros de los reguladores LDO con etapas de salida FVF diferencial clase A y
AB
MB1 = 60µm MB2 = 25µm MB3 = 65µm MB4 = 65µm
MB5 = 50µm MA1 = 1mm MA2 = 1mm MP = 25mm
MCC1 = 1mm MCC2 = 65µm VB1 = 1,45V VB2 = 0,2V
IB = 10µA
Con dichos parámetros se han obtenido los siguientes resultados.
Cuadro 3.9: resultados obtenidos del regulador LDO con etapa de salida FVF clase A
IQ VIN VOUT IOUT (max) Line Reg. Load Reg. ∆Vup τup ∆Vdown τdown PSRR
22,23µA 1,9V 1,2V 200mA 17mV/V 3,95µV/mA 451,5mV 25µs 646,8mV 12µs 35,6dB
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Cuadro 3.10: resultados obtenidos del regulador LDO con etapa de salida FVF clase AB
IQ VIN VOUT IOUT (max) Line Reg. Load Reg. ∆Vup τup ∆Vdown τdown PSRR
22,23µA 1,9V 1,2V 200mA 17mV/V 3,95µV/mA 451,5mV 25µs 646,8mV 12µs 35,6dB
Como en el caso anterior por el hecho de tener cascodos, también existe una tensión máxima
de alimentación por el balance de corrientes entre la corriente que circula por los cascodos y la
que circula por el transistorMA2. La suma de ambas corrientes es constante e igual a la corriente
fijada por MB5. Cuando la tensión de entrada es muy superior, la corriente que circula por los
cascodos aumenta, disminuyendo la corriente por MA2 y haciendo que la tensión Vout disminuya.
Con los citados previamente la tensión máxima es de unos 6V.
3.8.5. Conclusiones y tabla comparativa
En este capítulo se han analizado un total de 6 reguladores de tensión LDO distintos. Sus
resultados se pueden observar en el cuadro 3.11 para una mejor comparación.
En todos los reguladores propuestos se mejora alguna de las especificaciones obtenidas por
el STC-LDO propuesto en el artículo [19]. En cuanto a la corriente de reposo IQ se ha reducido
comparado con el LDO del artículo gracias a que el circuito generador de tensión de control
propuesto consume menos potencia y el LDO basado en FVF diferencial ni siquiera necesita
señal de control. Sin embargo, como ya se ha comentado, el LDO basado en SSF clase AB no es
capaz de proporcionar una corriente de salida mayor que la corriente de polarización por lo que
está limitado en ese aspecto.
La tensión de entrada mínima se ha tenido que aumentar por la tecnología empleada ya
que los circuitos generadores de tensión de control no pueden operar con tan baja tensión de
alimentación. Además, como la tensión de umbral de los transistores es mayor, la tensión dropout
de los reguladores ha aumentado hasta los 300mV pero siguen siendo válidos para sistemas de
energy harvesting. En el caso de del FVF diferencial, su tensión de entrada y dropout aumentan
por incluir un par diferencial en el lazo de realimentación.
Como en la actualidad la corriente aportada por los últimos diseños de LDO’s alcanza los
100mA o incluso los 200mA, se ha fijado este último valor para los reguladores propuestos en
este trabajo. Esto implica un potencia disponible máxima de 240mW suficiente para la mayoría
58 CAPÍTULO 3. REGULADOR DE TENSIÓN
de aplicaciones en los que se utiliza sistemas de energy harvesting para la alimentación.
En cuanto a la regulación de linea se han mejorado los resultados respecto al STC-LDO
simulado con tecnología de 0,5µm y los resultados obtenidos rondan en torno al valor del artículo
e incluso lo superan. Esto se debe al circuito generador de tensión de control que regula la señal
de control mejor que el utilizado en el artículo. Por otro lado la buena regulación de linea del
regulador basado en FVF con cascodo presenta el mejor resultado gracias a los cascodos en la
realimentación de la etapa de salida.
La regulación de carga se ha mejorado en gran medida gracias al gran tamaño del transistor
de potencia que aumenta la ganancia del lazo de realimentación y al uso de los cascodos en los
cuatro últimos reguladores.
En lo que se refiere a la respuesta transitoria de carga del STC-LDO del artículo, no se
menciona su valor pero comparando con la simulación se aprecia una gran mejora en el caso del
regulador SSF clase AB. Esto es debido a la regulación dinámica de la corriente que aporta el
transistor de potencia con puerta cuasi-flotante. En el resto de reguladores, los picos producidos
en la tensión de salida son mayores por la alta ganancia del lazo de realimentación.
Por último, en cuanto al PSRR de los reguladores, debido a la alta ganancia del lazo de
realimentación de los reguladores basados en FVF con cascodo, estos son los que presentan el
mejor PSRR.
En definitiva se ha decidido hacer el layout y mandar a fabricar el regulador de tensión LDO
basado en FVF con cascodo clase A por los buenos resultados obtenidos y su alta eficiencia
energética comparada con el resto de reguladores propuestos.
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Capı´tulo4
Oscilador en anillo
Como se ha citado previamente, es necesario un oscilador para generar una señal de reloj
que controle el correcto funcionamiento de las bomba de carga cuando operan con señales DC.
El desafío se encuentra en diseñar un oscilador que sea capaz de crear una señal de pulsos
cuadrados a partir de una tensión de alimentación muy baja, en torno a los 300mV o menor.
Con esta limitación y la necesidad de implementarlo en un circuito integrado se ha evitado todo
oscilador que haga uso de bobinas y se ha optado por un oscilador en anillo por su sencillez y
fácil integración.
4.1. Oscilador en anillo básico
Como se observa en la figura 4.1, el esquema se compone de un número impar de inversores
(en este proyecto serán 11) conectados en serie y con el último de ellos conectado al primero
formando un anillo, de ahí su nombre. Gracias a este número impar de inversores se produce
una inestabilidad que se comunica de un nodo al siguiente generando de este modo una señal
oscilante en cada uno de los nodos con diferente fase. Para ello sólo se precisa de una tensión
VDD constante que alimente el circuito.
La diferencia entre un oscilador en anillo y otro reside en la forma de implementar dichos
inversores. En la configuración básica, los inversores están formados simplemente por un tran-
sistor PMOS y otro NMOS unidos por el drenador como se muestra en la figura 4.2. Cuando la
tensión de entrada es igual a VDD, MP está en corte y MN en saturación, por lo que la tensión
de salida es nula. Conforme la tensión de entrada decae, ambos transistores pasan por el estado
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Figura 4.1: Oscilador en anillo de 11 etapas
de triodo hasta que Vin = 0, MP entra en saturación y MN en corte, obteniendo a la salida una
tensión igual a VDD.
Figura 4.2: Inversor CMOS estándar
El oscilador en anillo básico no puede operar con tensiones de alimentación muy bajas. Ope-
rando en inversión fuerte la tensión mínima de alimentación ha de ser mayor de 900mV para que
Mp pueda entrar en saturación en una tecnología de 0,5µm. Si se trabaja en inversión débil, se
ha probado que la tensión de alimentación se puede reducir hasta los 400mV, pero la variación
de la frecuencia respecto a la tensión de alimentación es muy alta en este rango de tensión de
alimentación. La ventaja de esta configuración es que se puede emplear un gran rango de tensión
de alimentación, sin embargo, esa no es la característica más deseada en este proyecto sino una
baja tensión de alimentación mínima.
4.2. Oscilador en anillo basado en FGMOS
Una posible solución sería usar un transistor FGPMOS en cada una de las etapas con el que
se ha demostrado llegar a bajas tensiones de alimentación de hasta 300mV [20]. En este caso,
como se muestra en la figura 4.3, se sustituye el transistor PMOS por uno de puerta flotante.
Mediante este cambio y modificando la carga del nodo flotante del FGMOS, se establece una
corriente arbitraria en el inversor. Posteriormente según la tensión de entrada en la puerta deMN
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se obtiene una resistencia equivalente determinada que hace variar la tensión de salida obteniendo
de este modo la señal invertida.
Figura 4.3: Inversor basado en FGMOS
Con ese cambio se mejora el valor de la tensión mínima de entrada ya que no depende de la
tensión de umbral del transistor PMOS sino que pasa a depender de la tensión de umbral del
transistor NMOS que es menor. Así pues su tensión mínima pasa a ser unos 700mV que operando
en inversión débil se puede llegar a unos 300mV.
El problema de esta configuración es que hace falta programar la carga en cada una de las
puertas flotantes. Esta tarea se puede hacer de manera indirecta usando un circuito auxiliar
conectado a la puerta [21]. Además la carga almacenada en el nodo flotante no permanece
constante con el tiempo sino que puede sufrir fugas y por lo tanto variar el comportamiento del
oscilador con el tiempo, haciendo necesario volver a programarlo lo que reduce el número de
posibles aplicaciones.
El principal inconveniente del inversor FGMOS mostrado es que presenta un consumo estático
importante cuando la salida está a nivel bajo, dado que el transistor PMOS conduce en estas
condiciones. Esto no ocurre en el inversor CMOS estándar, cuyo consumo estático es debido
solamente a la corriente de fugas. Este consumo se intensifica conforme VDD aumenta por lo que
su eficiencia energética decae drásticamente. Por lo tanto, a pesar de que su funcionamiento sigue
siendo correcto para tensiones de alimentación muy superiores a la tensión en la puerta flotante,
su eficiencia energética hace inviable tal situación.
4.3. Oscilador en anillo basado en QFGMOS
Para reducir la limitación del nivel de entrada ,evitar la necesidad de programación de puertas
flotantes y tener un consumo de potencia bajo se ha optado por emplear transistores de puerta
64 CAPÍTULO 4. OSCILADOR EN ANILLO
cuasi-flotante que permiten reducir la tensión de alimentación mínima hasta los 250mV. De este
modo se heredan todas las ventajas de estos transistores en el esquema propuesto. En la figura 4.4
se muestra el diseño del inversor utilizado en el oscilador en anillo.
Figura 4.4: Inversor basado en QFGMOS
Como se observa en la figura, el inversor se compone de un transistor de puerta cuasi-flotante
(QFGMOS) de tipo p cuya puerta se conecta a la entrada mediante un condensador CP y a
tierra mediante un transistor que opera como una resistencia de valor muy alto. Por otro lado, la
puerta del transistor QFGMOS de tipo N se conecta a la entrada mediante CN y a VDD mediante
una resistencia de alta impedancia. Gracias a esta configuración, en la puerta de cada transistor
se obtiene una tensión en DC proveniente del nodo al que esta conectado la resistencia y la señal
en AC suministrada a la entrada del inversor. De este modo se obtienen voltajes en el interior
del circuito mayores y menores que el rango de alimentación.
Cuando no hay señal en el nodo de entrada del inversor, en la puerta del transistor MP se
observaría 0V y en la puerta de MN , VDDV ya que desde los nodos VDD y GND se percibe un
filtro RC paso bajo que sólo deja pasar las tensiones DC prácticamente.
Si ahora se conecta una señal de entrada que oscila entre 0 y VDD, como suele ocurrir en los
osciladores en anillo, esta señal se puede descomponer en la suma de una tensión DC de VDD/2
V y una señal AC que oscila entre −VDD/2 V y VDD/2 V. Entre el nodo de entrada y las puertas
de los transistores hay un filtro RC paso alto el cual no permite el paso de la tensión DC pero sí
el de la señal AC.
Por consiguiente en las puertas de los transistores habrá una tensión AC proveniente de Vin
y una tensión DC proveniente de VDD en el caso de MN y de GND en el caso de MP . Por lo
tanto, la tensión en la puerta de MP oscila en teoría entre [−0,5VDD, 0,5VDD] y la tensión en la
puerta de MN entre [0,5VDD, 1,5VDD].
En funcionamiento se puede apreciar que cuando la entrada es igual a Vdd, el transistor MP
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está en corte mientras que el transistorMN conduce corriente ya que en la puerta del mismo hay
una tensión de 1.5VDD. Cuando la entrada es nula, en la puerta del transistor MP se obtiene
una tensión de -0.5VDD haciendo que circule la corriente por el transistorMP y dejando en corte
al transistor MN .
Observando las tensiones en las puertas de los transistores se aprecia que cuando 0,5VDD >
|VTP |, siendo VTP la tensión de umbral de MP , ambos transistores estarán en saturación inde-
pendientemente de la tensión en la entrada del inversor. Así pues, el oscilador dejará de funcionar
correctamente dando como resultado una tensión constante a la salida. A diferencia del inversor
CMOS estándar, el rango de la tensión de alimentación se ve reducido por este hecho.
Por otro lado se mejora la velocidad de conmutación gracias a las puertas cuasi-flotantes. El
tiempo en el que el inversor se encuentra con los dos transistores MP y MN en triodo se reduce
debido al factor de multiplicación entre la tensión de entrada y las tensiones en las puertas de
estos transistores.
A la hora de diseñar el oscilador en anillo basado en inversores QFGMOS hay que tener en
cuenta los siguientes aspectos:
El número de etapas ha de ser impar para que se produzca oscilación. Si el número de
inversores es par, todos los nodos se estabilizarán y no habrá oscilación. Además, se ha
escogido un número de etapas alto (11 exactamente) ya que cuanto mayor es el número de
etapas la dependencia de la frecuencia de la señal generada respecto al voltaje aplicado es
menor. Además las variaciones en parámetros de los transistores y condensadores afectan
en menor medida a la señal alterna producida.
En cuanto a los condensadores, su tamaño ha de ser superior al de la puerta del transistor
al que está conectado. El transistor MN es pequeño por lo que la capacidad de CN no
hace falta que sea muy grande. Sin embargo, el transistor MP es mayor que MN , por lo
tanto CP será mayor que CN . Esto se debe al divisor capacitivo que se produce entre el
condensador y la puerta del transistor. Si el transistor es pequeño, apenas afecta, pero si
el transistor es muy grande, su capacidad en la puerta también lo es y por lo tanto la señal
AC proveniente de la entrada se atenuaría por dicho efecto.
En lo que se refiere al tamaño de los transistores en configuración de diodo, es necesario que
su resistencia equivalente sea lo mayor posible. Por ello los transistores han de ser de tamaño
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mínimo para que las áreas de las difusiones de drenador y fuente sean mínimas, minimizando
la corriente de fuga y por tanto maximizando el valor de la resistencia equivalente. Por este
motivo se ha optado por dos transistores PMOS ya que ofrecen mayor resistencia.
Por otro lado, hay que prestar especial atención al terminal bulk de los mismos. Para evitar
corrientes de fuga por el diodo que se forma entre pozo-n y el sustrato, el terminal bulk ha
de conectarse al nodo con mayor tensión para que este diodo esté inversamente polarizado
y por lo tanto no se produzca corriente. En el caso del transistor conectado a la puerta
de MN su terminal bulk ha de conectarse a la puerta de MN ya que ese nodo alcanza
tensiones más altas. En cuanto al otro transistor, su bulk ha de conectarse a tierra porque
las tensiones en la puerta de MP llegan a hacerse negativas.
El tamaño de los transistores es el parámetro crítico para el correcto funcionamiento ya
que de este parámetro depende el rango de la tensión de alimentación. Dado unos tamaños
fijos para los transistores, se dispondrá de un rango de alimentación para el cual la señal
en cada nodo oscilará.
Como uno de los objetivos del proyecto, se desea que este rango de tensiones de alimentación
que hacen que el oscilador funcione parta de un voltaje lo menor posible. Para determinar
el tamaño de los transistores y que suministren la misma corriente cuando estén activos,
con la tecnología de 0,5µm, el transistor PMOS debería tener en torno al triple de tamaño
que el NMOS ya que su parámetro de transconductancia es tres veces menor. Sin embargo,
con tensiones de operación tan bajas, las tensiones de umbral de los transistores juegan
un papel muy importante y en lo que a esto se refiere, el PMOS cuenta con una mayor
tensión de umbral por lo que necesita una diferencia de tensión mayor entre puerta y
fuente para suministrar la misma corriente que su complementario además de lo comentado
anteriormente. Para suplir este problema, se elegirá un tamaño mucho mayor para el PMOS
que para el NMOS.
En cuanto al ciclo de trabajo de la señal generada, gracias a tener once etapas, la diferencia
entre tiempo de subida τs y tiempo de bajada τb de la señal modifica en menor medida el
ciclo de trabajo. La señal permanecerá activa durante 6τb + 5τs y permanecerá con valor
nulo durante 5τb + 6τs. Así pues, para obtener un ciclo de trabajo igual al 50 % el tiempo
de subida ha de ser igual al de bajada. Sin embargo, aunque sean muy diferentes, el ciclo
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de trabajo permanecería próximo al 50 %.
Por último, se puede calcular la frecuencia de la señal generada a partir de los parámetros
elegidos. En general, esta frecuencia se puede medir a partir del número de etapas y el
retardo que introduce cada una de ellas. Teniendo en cuenta que la constante de tiempo
RC de un circuito RC es (1-1/e)=0.632 veces el tiempo de retardo τD
f =
1
T
=
1
2NτD
=
1
N(τs + τb)
=
0,6322
N(RN +RP )Cload
(4.1)
Donde N es el número de etapas y τD es el retardo de cada una de las etapas introduce.
Este retardo se puede dividir en la suma del tiempo de subida del voltaje τs que depende
del transistor MP y el tiempo de bajada τb que depende del transistor MN , τD = τs + τb.
Cload es la capacidad equivalente en el nodo de salida, RN , la resistencia equivalente del
transistor MN , RP , la resistencia equivalente del transistor MP .
Aunque mediante el uso de puertas cuasi-flotantes se consigue aumentar la tensión entre
puerta y fuente de los transistores en un 50 %, cuando la tensión de alimentación es menor
de 600mV, se esta operando en inversión débil. Por ello, la corriente del transistor se
relaciona de manera exponencial con la tensión VGS por lo que las resistencias equivalentes
se definen de la siguiente manera.
RN =
VDD
I0Nexp
(
1,5VDD − Vth,N
nVt
) (4.2)
RP =
VDD
I0P exp
(
1,5VDD − |Vth,P |
nVt
) (4.3)
Donde Io es la corriente del transistor cuando VGS = Vth
Io,g = K,g
(
W
L
)
,g
(n− 1)V 2t (4.4)
Donde Vth,g, la tensión de umbral y K,g es el parámetro de transconductancia, Vt = kT/q
es el voltaje térmico que a temperatura ambiente Vt = 26mV , n = 1 + Cd/Cox es el slope
factor de inversión débil y 1, 5VDD es la tensión entre puerta y fuente en el caso de MN y
entre fuente y puerta en MP
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Si se desea que el tiempo de subida y de bajada sean iguales, la corrientes que circulen por
los transistores MN y MP han de ser iguales, por lo tanto
τs
τb
= 1 =
RPCload
RNCload
=
I0Nexp
(
1,5VDD − Vth,N
nVt
)
I0P exp
(
1,5VDD − |Vth,P |
nVt
) = ION
IOP
exp
( |Vth,P | − Vth,N
nVt
)
(4.5)
Por otro lado, conforme VDD aumenta, y por consiguiente el voltaje entre las puertas y las
fuentes, los transistores entran en inversión fuerte y su comportamiento se puede describir
de manera parecida pero cambiando la forma de modelar la resistencia equivalente de los
transistores ya que operan en saturación.
RN =
VDD
KN
2
WN
LN
(1,5V DD − Vth,N )2
(4.6)
RP =
VDD
KP
2
WP
LP
(1,5VDD − |Vth,P |)2
(4.7)
τs
τb
= 1 =
RPCload
RNCload
=
KN
WN
LN
(1,5VDD − Vth,N )2
KP
WP
LP
(1,5V DD − |Vth,P |)2
(4.8)
En inversión fuerte la corriente que recorre los transistores es mucho mayor, por lo que su
resistencia equivalente es menor y por consiguiente presentan una mayor frecuencia en la
señal de pulsos generada.
4.4. Simulación y resultados
En esta sección se van mostrar las curvas de transferencia de voltaje,VTC (Voltage Transfer
Characteristics), de los distintos inversores mencionados anteriormente. Después se pasará a
analizar la frecuencia de la señal generada a partir de la tensión de alimentación y por último se
comparará el consumo de potencia de los tres osciladores.
Mediante la curva VTC se puede caracterizar perfectamente un inversor. Dado un voltaje de
alimentación VDD fijo, se representa la tensión de salida, Vout, en función de la tensión de entrada,
Vin. Idealmente se mostraría un escalón sin embargo hay una pendiente entre Vout = VDD y
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Vout = 0V . Esta zona se denomina la región de transición y esta delimitada por VIL y VIH . Los
voltajes de entrada menores que VIL se consideran 0s lógicos y los mayores que VIH , 1s lógicos.
El punto en la región de transición en el que el voltaje de entrada es igual al voltaje de salida
se denomina umbral de transición, VM . En la figura 4.5 se muestran los distintos parámetros
citados.
Figura 4.5: Voltage Transfer Characteristics
El inversor se puede utilizar como amplificador de pequeña señal si se opera en la región de
transición con una ganancia proporcional a la pendiente de la curva VTC en esa zona y por lo
tanto siempre será negativa. Sin embargo, se suele operar fuera de esta región donde la pendiente
es más bien plana y funciona como un inversor lógico.
Los parámetros empleados para la comparación se muestran en el cuadro 4.1:
Cuadro 4.1: Parámetros de simulación de los inversores
Parámetros de simulación
CP (en QFGMOS) 2 pF WMP /LMP 200µm/1,5µm
CN (en QFGMOS) 0.2 pF WMN/LMN 3µm/1,5µm
4.4.1. Inversor estándar
Para representar la VTC del inversor estándar se ha realizado un barrido en DC de la tensión
de alimentación VDD desde 0V hasta 2V con incrementos de 100mV. Se han añadido unas marcas
"X"que muestran el valor de Vout cuando Vin=VDD/2. Ademas se ha añadido una recta (y=x)
para localizar los puntos en los que Vin=Vout=VM . Para conocer el valor de VDD que corresponde
a cada recta, basta con fijarse en el valor de Vout cuando Vin = 0.
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Figura 4.6: VTC del inversor estándar
Como se puede apreciar en la gráfica, las curvas son bastante simétricas para todo el rango
de VDD excepto en tensiones muy bajas. Hasta los 400mV , la curva no se asemeja a un escalón
pero a partir de entonces se aprecia un correcto funcionamiento y con una rápida transición entre
los valores lógicos. Por otro lado, se observa que la curva con simetría exacta se encuentra cuando
se alimenta el inversor entre 1.2V y 1.3V. Con este valor de VDD, VM = VDD/2. Cuando VDD es
menor que dicho valor, el transistor MP no aporta la corriente necesaria y cuando VDD es mayor
que dicho valor, es el transistor MN el que no esta drenando suficiente corriente de la salida.
4.4.2. Inversor FGMOS
Para representar la VTC del inversor FGMOS se ha realizado exactamente lo mismo que
en el caso anterior y con los mismos parámetros. Además se ha añadido una fuente de tensión
constante en la puerta del FGMOS para simular un nodo con carga flotante. Para elegir el valor de
la fuente de tensión se ha escogido el valor que hacía que el oscilador oscilase con VDD = 300mV
y ha resultado ser 0V.
Como se observa en la gráfica, el rango de valor de VDD para los cuales funciona correctamente
ha decrecido considerablemente. Esto se debe a que la corriente del transistor de puerta flotante
MP es constante para todo valor de VDD por lo tanto no aumenta en función de la tensión de
alimentación. Además, en todas las curvas VM > VDD/2. Esto indica que el transistor MP está
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Figura 4.7: VTC del inversor basado en FGMOS
aportando más corriente de la que puede MN drenar.
Teniendo en cuenta estas observaciones, se podría cambiar los parámetros para obtener me-
jores resultados. En el caso del inversor FGMOS la filosofía a seguir es distinta. En este caso el
transistor MP puede dar mucha corriente con bajo VDD ya que se puede controlar la tensión en
la puerta de MP con independencia del resto del circuito. En el caso del inversor estándar, con
MP yMN del mismo tamaño, como Vth,P > Vth,N , el transistorMN proporcionaba más corriente
que MP para todo VDD por lo que el tamaño de MP debía ser mayor que MN . Así pues se ha
decidido modificar los parámetros por los que se muestra en la tabla 4.2 y se ha obtenido la VTC
de la figura 4.8.
Cuadro 4.2: Parámetros de simulación del inversor basado en FGMOS optimizado
Parámetros de simulación
VQ -200mV
WMP /LMP 60µm/1,5µm
WMN/LMN 60µm/1,5µm
Como se aprecia en la nueva VTC, VM se encuentra algo más centrado en la región de transi-
ción y aunqueMP todavía aporte más corriente que la que puede drenarMN su comportamiento
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Figura 4.8: VTC del inversor basado en FGMOS optimizado
ha mejorado considerablemente.
4.4.3. Inversor QFGMOS
Para estudiar el VTC del inversor QFGMOS no se ha podido hacer un barrido en DC como
en los inversores anteriores ya que los condensadores se comportan como circuito abierto en los
análilsis en DC. Por ello, se ha optado por simular una señal de excitación en rampa desde 0V
hasta VDD V con una frecuencia de 10 Hz para obtener el VTC en la salida del inversor.
Al representarlo se ha sustituido el eje temporal por su correspondiente valor de tensión en la
entrada del inversor para su correcta interpretación. Además se ha extraído el periodo de la señal
una vez se ha estacionado la respuesta transitoria. Se ha realizado este análisis para tensiones
de alimentación de 300mV (figura 4.9(a)), 500mV (figura 4.9(b)), 700mV (figura 4.9(c)) y 1V
(figura 4.9(d)).
Como se observa en los resultados, la mejor VTC se obtiene con una tensión de alimentación
en torno a los 500-700mV. La región de transición es estrecha y el umbral de transición VM está
más o menos centrado. Cuando la tensión de alimentación supera dicho valor, la diferencia de
tamaños entre los transistores MP y MN se hacen más patentes. Los transistores ya no están
operando en inversión débil sino fuerte y por lo tanto la corriente que aporta MP en la salida es
mucho mayor que la que drena MN para un rango mayor de tensiones de entrada.
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(a) (b)
(c) (d)
Figura 4.9: VTC del inversor basado en QFGMOS con una tensión de alimentación de (a) 300mV
(b) 500mV (c) 700mV (d) 1V.
Figura 4.10: Respuesta temporal en cada uno de los nodos del inversor basado en QFGMOS del
oscilador en anillo con una tensión de alimentación de 300mV
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Con tensiones de alimentación menores de 500mV ambos transistores están operando en
inversión débil y aunque la región de transición ha aumentado, gracias a que las dimensiones de
MP son mayores que las de MN , las regiones de encendido y apagado son bastante simétricas.
Para remarcar las ventaja que introduce el uso de puertas cuasi-flotantes en los transistores
del inversor, en la figura 4.10 se muestran la señales temporales en cada uno de los nodos del
inversor que forma el oscilador en anillo cuando es alimentado con una tensión de 300mV.
Como se observa en la figura 4.10, se consigue el objetivo de aumentar la tensión en la puerta
del transistor MN al mismo tiempo que se reduce la tensión en la puerta del transistor MP . Por
último se muestra la señal de salida de pulsos cuadrados con un periodo de 13ms (77Hz). El
tiempo de subida en las transiciones es de 773µs y el de bajada es de 479µs.
4.4.4. Frecuencia de los osciladores
NOTA: Recordar que para que comience a oscilar en el entorno CADENCE es
necesario establecer una condición inicial en uno de los nodos para que empiece con
un valor de tensión distinto a la tensión de equilibrio. Hay que tener cuidado con
la elección de esta condición inicial porque puede llegar a hacer que el oscilador se
comporte de manera indeseada. Cuando el voltaje de la condición inicial dista mucho
de la tensión de equilibrio, puede ocurrir que la transición del voltaje de algún nodo no
se lleve a cabo provocando el cambio de sentido en la propagación de la inestabilidad
lo que provoca que la frecuencia de oscilación baje drásticamente y los resultados
obtenidos sean completamente erróneos.
Para el estudio de la frecuencia según la tensión de alimentación empleada, se ha simulado
cada oscilador de 11 etapas mediante un análisis transitorio cada 25 mV. Para el inversor FGMOS
se ha empleado los parámetros del cuadro 4.2 y para el inversor estándar y QFGMOS, los del
cuadro 4.1.
Como se muestra en la gráfica 4.11, los osciladores basados en QFGMOS y FGMOS obtienen
señales de mayor frecuencia que el oscilador estándar para el mismo valor de tensión de alimen-
tación. En muy bajas frecuencias, el oscilador con puertas flotantes obtiene mejor resultado que
el de puertas cuasi-flotantes debido a que la corriente que circula por MP se puede controlar
mediante la tensión en el nodo flotante.
Por otro lado hay que destacar que el oscilador basado en QFGMOS tiene un rango de
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Figura 4.11: Frecuencia de la señal generada en función de la tensión de alimentación
operación entre 250mV y 600mV. Cuando la tensión es menor, no es suficiente para activar los
transistores y cuando la tensión es mayor el transistor MP pasa a operar en inversión fuerte. A
partir de ese punto, ambos transistores operan en inversión fuerte pero debido a que las dimen-
siones de MP son mucho mayores que MN , el oscilador deja de funcionar porque el transistor
MN no drena la suficiente corriente en el tiempo que marca el periodo de la señal.
4.4.5. Consumo de potencia de los osciladores
En cuanto al consumo de potencia entre los osciladores hay una gran diferencia entre el uso
del inversor basado en FGMOS y el resto. En ese caso, el transistor de puerta flotante tiene
un voltaje entre puerta y fuente constante en todo momento por lo que presenta un consumo
estático proporcional a la corriente de dicho transistor cuando la tensión de salida es distinta
a VDD. En cambio, los otros dos inversores no presentan consumo estático ya que sólo circula
corriente por los transistores en las transiciones de tensión. Es por ello que su consumo tiende a
ser menor.
Para comparar los tres casos, en la tabla 4.3 y 4.4 se ha medido la potencia media consumida
cuando Vdd=300mV y seguidamente cuando la frecuencia de la señal generada es la misma para
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los tres.
Como ya se ha comentado anteriormente el consumo del oscilador basado en FGMOS es mayor
que el basado en QFGMOS. En cuanto al oscilador estándar, presenta un mayor consumo que el
FGMOS debido a la gran tensión de alimentación necesaria para obtener la misma frecuencia.
Cabe destacar que se ha realizado las medidas en las mejores condiciones para el oscilador basado
en FGMOS ya que al aumentar la tensión de alimentación, su consumo estacionario aumenta, lo
cual disminuye su eficiencia energética comparada con los otros dos tipos.
Cuadro 4.3: Potencia media consumida con Vdd constante
Tipo Vdd Frecuencia P
Estándar 300mV 0.6Hz 1.24pW
FGMOS 300mV 179.38Hz 293mW
QFGMOS 300mV 7.75Hz 6.28pW
Cuadro 4.4: Potencia media consumida con frecuencia constante
Tipo Vdd Frecuencia P
Estándar 525mV 170.23Hz 357pW
FGMOS 300mV 179.38Hz 293mW
QFGMOS 400mV 184.16Hz 209pW
4.5. Buffer de salida del oscilador
Tras analizar los distintos osciladores en anillo, surge un problema al fabricarlos en un chip
por el hecho de introducirlo en un pad cuyos pines presentan una capacidad mucho mayor que la
que hay en cada nodo del oscilador. Por lo tanto, la poca corriente que se genera en cada etapa
para cargar los transistores de la siguiente etapa apenas es capaz de cargar tales capacidades. Esto
provoca que el tiempo de carga y descarga de la capacidad del pad se eleve considerablemente.
Lo cual se traduce en un aumento en el tiempo de subida y bajada de la señal de reloj y una
degradación en la forma de la señal.
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Para solucionar este problema se plantea el uso de un buffer de salida como se explica en [22].
La idea consiste en añadir a la salida un conjunto de inversores en serie y cada uno de ellos con
un tamaño mayor que el anterior por lo que la corriente generada por el último es mucho mayor.
Este escalonamiento se produce para que cada etapa suministre mayor corriente a la vez que la
capacidad de carga se va haciendo mayor. Gracias a este buffer el tiempo de subida y bajada de
la señal generada se reduce drásticamente.
En cuanto al mínimo número de inversores que deben formar el bufer, se ha probado que
cada uno ha de tener una anchura e veces mayor que la anterior. De este modo, en nuestro caso,
se necesita un mínimo de 3 inversores en serie para pasar de un condensador de salida de 0.2pF
(capacidad en la puerta de MP ) a 5pF (se considera este valor para la capacidad del pad).
La dificultad que se presenta, al igual que en todo este proyecto, es la baja tensión de alimen-
tación, por lo que se hace necesario adaptar esta solución a los inversores basados en QFGMOS.
Cuando se emplean inversores basados en QFGMOS hay que modificar los condensadores en
las puertas de los transistores. Al ir aumentando el tamaño de los transistores, la capacidad vista
en la puerta del transistor aumenta proporcionalmente. Esto produce un divisor capacitivo en
la puerta del transistor que reduce la tensión AC que se transmite de una etapa a la siguiente
como se muestra en la figura 4.12.
Figura 4.12: Divisor capacitivo que se forma en la puerta del transistor QFGMOS
Vg =
C1VIN + CGSV s+ CGDVD + CGBVB
C1 + CGS + CGD + CGB
≈ Vin C1
C1 + Cg
(4.9)
Por ello, hay que dimensionar el condensador C1 lo suficientemente grande para que la tensión
AC en la puerta, Vg, esté próxima a la tensión Vin. Por lo tanto conforme se aumenta el tamaño
de los transistores hay que aumentar el tamaño de los condensadores en sus puertas para reducir
el efecto del divisor capacitivo.
Para el diseño del buffer se ha duplicado por 2 el tamaño de los transistores PMOS y el
de los condensadores que los unen con la entrada y por el excesivo tamaño que ocupan se
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han ido reduciendo vigilando que la señal obtenida siguiera siendo aceptable. En cuanto a los
condensadores de los NMOS se han reducido ya que el tamaño de las puertas de los transistores
NMOS es menor y, por lo tanto, el efecto del divisor capacitivo no es tan problemático.
El buffer diseñado está formado por tres inversores en serie. Los parámetros empleados se
muestran en el cuadro 4.5.
Wp Cp Wn Cn
1º inversor 400µm 2pF 3,6µm 100fF
2º inversor 700µm 3.5pF 4,2µm 100fF
3º inversor 1225µm 6.125pF 4,8µm 100fF
Cuadro 4.5: Parámetros empleados para dimensionar el buffer de salida del oscilador en anillo
Con este buffer se ha conseguido cargar y descargar más rápidamente un condensador de 5pF
a la salida del oscilador basado en QFGMOS. Sin el buffer, el oscilador presenta unos tiempos de
subida y bajada de 22.14ms y 4.20ms. Sin embargo, con el buffer planteado, estos tiempos bajan a
5.599ms y 2ms respectivamente. Estas medidas se ha realizado bajo una tensión de alimentación
de 300mV.
Capı´tulo5
Multiplicador de tensión
Obtener energía del medio ambiente es una gran ventaja para sistemas de monitorización. Sin
embargo, la energía obtenida suele estar lejos de las características necesarias para la alimentación
de los circuitos. Es por ello que debe ser tratada para poder usarla pero evitando en la mayor
medida posible pérdidas de energía en este proceso.
En primer lugar, el voltaje obtenido del medio ambiente por medio del transductor suele tener
un nivel que no suele superar los 400mV, un valor muy por debajo del necesario para si quiera
activar los transistores en la mayoría de tecnologías. Por este motivo es necesario un circuito de
arranque que aumente la tensión producida por el transductor a un nivel adecuado que permita
almacenar la energía en una batería recargable o en un condensador para su posterior uso.
En la actualidad, con el objetivo de aumentar la tensión de la alimentación, se utilizan circui-
tos multiplicadores de tensión que pueden estar basados en bombas de carga o en convertidores
Boost. En este trabajo se dejará de lado los convertidores Boost debido a su difícil implemen-
tación en circuitos integrados por el espacio que ocupan y el aumento del coste que supone el
uso de bobinas. Por otro lado, las bombas de carga son multiplicadores de tensión formados
principalmente por diodos y condensadores lo que hace posible su completa integración.
En cuanto a la naturaleza de la señal generada por el transductor puede ser continua o alterna
según cual sea la fuente de energía empleada. Por ejemplo, en el caso de energía termoeléctrica
o fotovoltaica se obtiene una tensión continua, mientras que con energía electromagnética o
vibratoria, alterna. Las bombas de carga empleadas en ambos casos se parecen, sin embargo,
en el caso de alimentación continua se necesita una señal de control para activar o desactivar
los transistores en su debido momento. Para ello se hará uso del oscilador en anillo basado en
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QFGMOS propuesto en el capítulo anterior (sección 4.3).
En los siguientes apartados se comenzará presentando 2 bombas de carga AC/DC. A conti-
nuación se modificarán las 2 bombas de carga anteriores para su uso con tensión continua y por
último se presentará un doblador de señal de reloj.
5.1. Bombas de carga AC/DC
Aunque se puede captar gran cantidad de energía de paneles solares y convertidores termo-
eléctricos, estos dispositivos no son capaces de trabajar correctamente en todas las situaciones
debido a la necesidad de luz directa o gradientes de temperatura. Sin embargo la energía vibra-
cional está disponible en más ambientes que la solar y la térmica debido al viento, vehículos,
partes móviles, etc.
Para estas aplicaciones se pueden emplear dispositivos piezoeléctricos. Estos dispositivos sue-
len presentar una impedancia de entrada capacitiva de la siguiente magnitud [23].
|ZC | = 1
2pifC
(5.1)
Donde f es la frecuencia de interés y C es la capacidad de entrada equivalente del material
piezoeléctrico. Si se considera una capacidad equivalente de 33nF (valor obtenido de un sistema de
energy harvesting piezoeléctrico) y una frecuencia de excitación de 20Hz resulta una impedancia
aproximada de 240KΩ. Ésta relativa alta impedancia de entrada implica que para que haya un
tranferencia de potencia máxima, o próxima a la máxima, la resistencia del rectificador también
ha de ser alta. Por ello, para reducir tal necesidad se suele operar con frecuencias de excitación
de unos cientos de hercios para reducir la impedancia equivalente y así aumentar la eficiencia.
En cuanto al funcionamiento de un multiplicador de tensión, este se basa en el uso de la
impedancia asimétrica vista a través de dos terminales de un elemento del circuito. La figura 5.1
muestra una de las topologías más conocidas, el multiplicador Villard de tensión. Está formado
por 5 etapas y emplea las propiedades asimétricas del diodo, el cual, bajo condiciones ideales,
permite el flujo de corriente en un único sentido.
En la fase positiva de la señal de entrada, la corriente de entrada circula por el diodo D1 y
carga el condensador C1. El voltaje final en C1 será Vamp−Vth, donde Vamp es la amplitud de la
señal de entrada y Vth es la tensión de umbral del diodo. En la fase negativa de la señal, el diodo
D1 no conduce corriente y el condensador C2 será cargado a través del condensador C1 y el diodo
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Figura 5.1: Estructura básica del multiplicador Villard de tensión de 5 etapas
D2 lo cual produce una diferencia de potencial en el condensador C2 igual a 2α(Vamp − Vth). El
parámetro α < 1 modela la imperfecta transferencia de carga de un condensador a otro debido
al reparto de carga. De este modo, el voltaje a la salida de un multiplicador de N-etapas (con N
impar) se puede expresar como
Vout = Nα(Vamp − Vth) (5.2)
De esta ecuación se puede deducir que uno de los parámetros que determina el límite de
operación del multiplicador de tensión es la tensión de umbral Vth. Para un diodo MOSFET
estándar fabricado en un proceso CMOS con tecnología de 0,5µm, Vth es igual a unos 700mV
normalmente, por lo que no sirve como multiplicador de tensión de bajo umbral. Ante este
inconveniente, se han propuesto diferentes topologías de diodo para reducir el umbral del circuito
multiplicador.
Una forma de conseguir que el multiplicador de tensión funcione para valores por debajo de
la tensión de umbral es usar transistores de bajo umbral o incluso transistores de umbral-cero
con los que se ha conseguido operar con una señal de entrada de 100mVpico. Sin embargo el coste
de fabricación de estos diodos es muy caro. Otro método consiste en usar diodos Schottky que
típicamente tienen un umbral más bajo (100mV) pero suelen tener problemas por no ser com-
patibles con muchos procesos CMOS estándar. Por último, se pueden emplear circuitos activos
que compensen la tensión de umbral del diodo pero éstos consumen potencia lo que limita las
posibles aplicaciones del multiplicador de tensión.
En las siguientes secciones se proponen dos posibles soluciones. La primera de ellas consiste
en un multiplicador de tensión basado en transistores de puerta flotante y la segunda emplea la
transferencia conmutada de carga para generar a la salida una tensión mayor que la de entrada.
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5.1.1. Bomba de carga AC/DC basada en transistores de puerta flotante en
modo diodo (FGTD)
Transistor de puerta flotante en modo diodo, FGTD
El bloque fundamental del circuito es el transistor de puerta flotante en modo diodo (FGTD,
Floating-Gate Transistor Diode) que se muestra en la figura 5.2. Consiste en un transistor de
puerta flotante tipo p con su puerta flotante conectada capacitivamente con la fuente. En la
figura 5.2 también se muestra dos diodos parásitos: D1 que está formado entre el drenador y el
bulk y D2 entre el bulk y el sustrato [24].
Figura 5.2: Estructura del FGTD con diodos parásitos
Por lo tanto la corriente total se puede definir
Itotal = Ids + ID1 + ID2 (5.3)
Donde Ids es la corriente que circula del drenador a la fuente, ID1 y ID2 son las corrientes
de fuga de los dos diodos parásitos. En los niveles de tensión de interés, el transistor opera en
inversión débil, por lo tanto la corriente que lo atraviesa se define como
Ids = Io
W
L
exp
(
− Vgb
nVT
)[
exp
(
Vdb
VT
)
− exp
(
Vsb
VT
)]
(5.4)
Donde Io es la corriente que se produce cuando Vgb = 0,
W
L
son las dimensiones del transistor,
n es el slope factor y VT es el voltaje térmico. Todos los voltajes están referidos al bulk y como
se muestra en la figura 5.2, éste está conectado con la fuente por lo que Vsb = 0. En cuanto a
las corrientes parásitas, el voltaje en la fuente se considera mayor que el de tierra por lo que el
diodo D2 está polarizado en inversa y se puede ignorar. La corriente producida por el diodo D1
se puede definir
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ID1 = IS
[
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(
Vdb
VT
)
− 1
]
(5.5)
Por último, considerando que el terminal bulk y la fuente están conectados entre si, la corriente
total resulta
Itotal = Ids + ID1
= Io
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︸ ︷︷ ︸
I′S
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] (5.6)
Donde ∆VB representa la caída potencial entre la puerta y la fuente que depende de la carga
almacenada en C1. La ecuación representa la gráfica I-V característica de un diodo con un factor
de amplificación que es proporcional al voltaje ∆VB y que se puede emplear para ajustar la
tensión de umbral del FGTD.
Hay dos novedosos métodos para modificar el voltaje ∆VB en el nodo flotante de la puerta
[21]. Uno de ellos es mediante Impact-ionized hot-electron injection (IHEI) que es un mecanismo
de inyección de electrones que se realiza mediante el uso de un transistor auxiliar al que se le aplica
una gran diferencia de tensión entre drenador y fuente y una apreciable corriente que lo atraviese.
Por otro lado, para eliminar carga del nodo flotante, se emplea Fowler-Nordheim tunneling que
consiste en aplicar un gran voltaje a un condensador conectado al nodo. Gracias a estas técnicas,
no es necesario conectar y desconectar cada transistor del circuito para programarlo.
Bomba de carga basada en FGTD
En la figura 5.3 se muestra una bomba de carga AC/DC basada en puertas flotantes de 5
etapas que posteriormente se analizará en la sección de simulación y resultados. Su funciona-
miento es igual que el del multiplicador Villard de tensión comentado al inicio de esta sección.
Sin embargo cabe destacar la diferencia de tensión aplicada entre la puerta y la fuente (∆VB)
por lo que la caída de tensión en el diodo se reduce en la misma cantidad.
Además, para evitar el efecto cuerpo (body effect), el terminal bulk se conecta al terminal
de la fuente. El efecto cuerpo provoca el aumento de la tensión de umbral como consecuencia de
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Figura 5.3: Bomba de carga AC/DC basada en transistores FGTD de 5 etapas
una diferencia de tensión entre la fuente y el bulk.
Vth = Vtho + γ
[√
2ΦS − Vsb −
√
2ΦS
]
(5.7)
Donde Vtho es la tensión de umbral cuando Vsb = 0, γ es el parámetro de efecto cuerpo y 2ΦS
es el potencial de superficie. Por lo tanto la caída de potencial en cada diodo es de (Vtho + ∆VB)
siendo ∆VB la tensión negativa entre la puerta y la fuente del FGTD. De este modo, la tensión
a la salida de la bomba de carga de N-etapas (con N impar) se puede calcular como
Vout = Nα(Vamp − Vtho + ∆VB) (5.8)
Como se observa, en principio la tensión de salida será siempre mayor que con el multiplicador
Villard y cuanto más negativo sea ∆VB, mayor será Vout. Sin embargo, al reducir la tensión de
umbral del FGTD, además de reducir la caída de potencia entre los nodos del FGTD, se está
aumentando la corriente de leakage en sentido inverso. Por ello el parámetro de transferencia de
carga entre condensadores α se reduce y la eficiencia del multiplicador decrece. Por otro lado
es posible que haya corrientes de fuga en los nodos flotantes que modifiquen la carga en ellos y
hagan necesaria la re-programación con el tiempo.
5.1.2. Bomba de carga AC/DC basada en interruptores de transferencia de
carga (CTS)
Existe otro tipo de bomba de carga que en vez de basarse en diodos para transmitir la carga de
un condensador a otro, emplea interruptores que conmutan adecuadamente para pasar la carga
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por las distintas etapas y obtener a la salida un voltaje mayor que el aplicado en la entrada.
Estos interruptores son conocidos como interruptores de transferencia de carga, CTS’s (Charge
Transfer Switches). Gracias a ellos, la tensión de umbral de los diodos no reduce la ganancia en
voltaje de cada etapa.
En la figura 5.4 se muestra la bomba de carga basado en CTS’s con control estático de la
corriente en sentido inverso. Los transistores MD1-MD4 son diodos que se encargan de inicia-
lizar el voltaje en cada nodo y los transistores MS1-MS4 son los CTS’s que se encargan de la
transferencia de carga.
Figura 5.4: Bomba de carga AC/DC basada en transferencia conmutada de carga de 5 etapas
En este caso se utilizan transistores NMOS en vez de PMOS ya que su Vth es menor y es
necesario que sea lo menor posible en las primeras etapas de la bomba de carga para su correcto
funcionamiento.
Para explicar el funcionamiento de la bomba de carga basada en CTS’s con DC vamos a
fijarnos en el voltaje medio en vez del voltaje instantáneo ya que hay nodos conectados a tierra
y otros conectados a la entrada. En primer lugar el primer condensador se va cargando gracias a
que el interruptor, aunque no es ideal, presenta una impedancia distinta en el ciclo en el que se
carga el condensador que en el que se descarga. Por ello, llega un punto en el que se equilibra y
obtiene un voltaje próximo a Vamp con una ligera oscilación. En el siguiente nodo, además de la
oscilación proveniente de la entrada se le añade la carga del nodo anterior lo que hace aumentar
su tensión media y presentar una oscilación igual a la proveniente de la entrada. De este modo,
la tensión media va subiendo hasta obtener a la salida una tensión mayor que la entrada.
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En la última etapa como no se puede utilizar el voltaje de ninguna etapa posterior se ha de
utilizar un transistor en configuración de diodo con su consiguiente caída de potencial.
Aunque con este diseño se consigue eliminar la caída de tensión producida por la tensión
de umbral de los diodos, el problema de las corrientes en sentido inverso sigue presente. Si
consideramos la diferencia entre la tensión de salida y la tensión de entrada como la ganancia
de la etapa GV , y que no existen corrientes en sentido inverso por lo que GV = Vamp se puede
observar lo siguiente. En el momento en el que el nodo 1 y el nodo 2 están compartiendo carga
gracias a que los nodos 3 y 4, que también están compartiendo su carga, tienen un voltaje superior
y están conectados a las puertas de los interruptores MS2 y MS3. La diferencia de tensión ha de
ser mayor que Vth para que se pueda dar la transferencia de carga entre el nodo 1 y el 2 (MS2 esté
activado). Por otro lado, la diferencia de tensión ha de ser menor que Vth para que el interruptor
MS3 esté desconectado y no haya transferencia de carga desde el nodo 3 al 2. Por lo tanto,
2GV > Vth(MS2)
2GV < Vth(MS3)
Como las dos condiciones no se pueden dar a la vez y la primera de ellas se ha de cumplir para
que a la salida haya un voltaje mayor que a la entrada, el sistema se ve forzado a tener corrientes
en sentido inverso. Esto provoca que el cálculo de la tensión de salida se haga complicado. Si no
se tiene en cuenta la corriente en sentido inverso, se puede determinar un máximo para la tensión
de salida (ecuación 5.9).
Vout < NVamp − Vth (5.9)
5.2. Bombas de carga DC/DC
En el caso de sistemas de energy harvesting basados en fuentes de energía que proporcionan
una tensión constante como es el caso de la fotónica y la térmica, se necesitan bombas de carga
que aumenten el nivel de tensión continua a niveles, por lo menos, superiores a la tensión de
umbral de los transistores para poder así hace uso de ellos.
Como sólo se dispone de la tensión en DC proveniente del transductor, va a ser necesario un
oscilador que genere una señal de reloj para poder operar con la bomba de carga.
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Figura 5.5: Bomba de carga Dickson de 5 etapas
La mayoría de las bombas de carga DC/DC se basan en el circuito propuesto por Dickson.
Como se observa en la figura 5.5 se parece mucho al propuesto por Villard. En él, los transistores
funcionan como diodos y sólo permiten el flujo de carga en un sentido. Además, se precisa de
dos señales de reloj φ1 y φ2 en contrafase y con una amplitud igual a Vφ. La fluctuación en cada
nodo ∆V es la misma y se puede calcular de la siguiente manera [25]
∆V = Vφ
C
C + CS
− Io
f(C + CS)
(5.10)
Donde C es la capacidad de los condensadores C1-C4, CS es la capacidad parásita asociada
a cada nodo, f es la frecuencia de la señal de reloj y Io es la corriente de salida.
Cuando φ1 pasa del nivel bajo al nivel alto y φ2 pasa de nivel alto al nivel bajo, el voltaje
en el nodo 1 es V1 + ∆V , y el voltaje en el nodo 2 es V2, considerando V1 y V2 los niveles bajos
en los nodos 1 y 2 respectivamente. En este caso, D1 y D3 están inversamente polarizados y la
carga pasa del nodo 1 al nodo 2 a través de D2. La diferencia final entre el voltaje en el nodo 1
y el 2 es la tensión de umbral de D2. Por lo tanto la condición necesaria para que la bomba de
carga funcione es que ∆V ha de ser mayor que la tensión de umbral Vth
∆V > Vth
La ganancia de voltaje de la segunda etapa de la bomba de carga GV 2 se define como la
diferencia entre V2 y V1
GV 2 = V2 − V1 = ∆V − Vth(D2)
Donde Vth(D2) es la tensión de umbral de D2 teniendo en cuenta el efecto cuerpo debido
al voltaje en su fuente V2. Las dimensiones de los transistores no tienen efecto alguno sobre la
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ganancia de bombeo. Sin embargo, si la relación W/L es muy pequeña, puede que la respuesta
transitoria del transistor no se pueda estabilizar en el periodo de reloj establecido por lo que la
ganancia de voltaje se reduzca.
Si la tensión de alimentación se reduce, Vφ también se reduce normalmente por lo que ∆V y
por consiguiente GV 2 también se reducen. Cuando ∆V está muy próximo al valor de la tensión
de umbral hay que tener en cuenta el efecto cuerpo, especialmente en las últimas etapas de la
bomba de carga ya que la tensión en la fuente es mayor. De hecho, la ganancia máxima total
de la bomba de carga se consigue cuando el efecto cuerpo hace que la tensión de umbral en la
última etapa sea igual a ∆V .
En esta sección se van a presentar los mismos dos circuitos analizados en la sección anterior
pero adaptados para entradas de voltaje en DC.
5.2.1. Bomba de carga DC/DC basada en transistores de puerta flotante en
modo diodo (FGTD)
Como se muestra en la figura 5.6, el funcionamiento de las bombas de carga basadas en puertas
flotantes DC/DC es muy parecido al del caso con entrada AC. El bloque fundamental del circuito
es el FGTD que se muestra en la figura 5.2 por lo que mantiene la ventajas e inconvenientes
descritos anteriormente. Sin embargo la estructura es la empleada en la bomba de carga Dickson
lo que permite su uso con señales de tensión constante para su alimentación.
Figura 5.6: Bomba de carga DC/DC basada en transistores FGTD de 5 etapas
A diferencia de la bomba de carga AC/DC, en este diseño ningún nodo (excepto el último)
presenta una tensión constante ya que todos ellos están conectado mediante los condensadores
de acoplo al generador de la señal de reloj. En este caso la ganancia de voltaje en cada etapa es
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GV = ∆V − Vth + ∆VB, donde ∆VB es la diferencia de tensión entre la fuente y el nodo flotante
en la puerta del transistor.
5.2.2. Bomba de carga DC/DC basada en interruptores de transferencia de
carga (CTS)
La adaptación de la bomba de carga AC/DC basada en transferencia conmutada de carga
para señales de entrada DC se muestra en la figura 5.7. Como en el caso anterior, se ha añadido la
señal de reloj a los condensadores de acoplo pero esta vez, en la última etapa se ha utilizado dos
transistores en configuración de diodo MD5 y MD0. El primero de ellos conectado a la señal de
reloj para conmutarMS4 y el segundo conectado a tierra mediante un condensador para obtener
una tensión constante a la salida.
Figura 5.7: Bomba de carga DC/DC basada en transferencia conmutada de carga de 5 etapas
En cuanto al funcionamiento del circuito, se basa en la misma idea. Para activar el interruptor
de una etapa se emplea la tensión a la salida de la siguiente etapa ya que su voltaje es mayor. La
única diferencia es que la conmutación de los interruptores se controla mediante dos señales de
reloj en contrafase por lo que todos los nodos presentan una oscilación menos el nodo de salida.
Si la tensión de alimentación y de la señal de reloj son lo suficientemente altas, la ganancia de
cada etapa es GV = ∆V .
Por otro lado, se mantiene el inconveniente de tener un transistor conectado como diodo en
la última etapa por lo que se sigue produciéndo la caída de potencial entre sus bornes igual a su
tensión de umbral.
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5.3. Doblador de señal de reloj con transistores de puerta cuasi-
flotante
Para el funcionamiento de las bombas de carga DC/DC se ha visto que es necesario una
señal de reloj. Por otro lado, se ha mostrado que la ganancia de voltaje en cada etapa GV es
linealmente proporcional a la tensión máxima de la señal de reloj Vφ. Por ello se ha considerado
el uso de un doblador de la señal de reloj para aumentar la ganancia de las bombas de carga
DC/DC y de este modo, poder utilizar señales de alimentación todavía menores [26].
Figura 5.8: Doblador de señal de reloj
En la figura 5.8, la señal de reloj de entrada oscila entre 0 − VDD. Cuando la señal de reloj
presenta un nivel alto (VDD), el transistor M6 está activado por lo que Vout2 estará conectado a
tierra. En cuanto al condensador C2, se esta cargando a través de M2 hasta tener una diferencia
potencial igual a VDD. Por otro lado, el condensador C1 que estaba previamente cargado con una
diferencia potencial de VDD hace que la tensión en V1 sea igual a 2VDD y como M3 está activado
esta tensión se lleva a Vout1. Cuando la señal de reloj pasa al nivel bajo (0V ), el condensador
C2 que ya estaba cargado hace que la tensión en V2 sea igual a 2VDD y como M5 está activo,
la tensión en Vout2 = 2VDD. Por último, Vout1 = 0 ya que M4 está activado y el condensador C1
vuelve a cargarse hasta VDD.
Sin embargo, el objetivo de este proyecto es poder operar con tensiones de alimentación muy
bajos ya que así lo requieren los sistemas de energy harvesting. En el esquema anterior tanto la
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tensión de alimentación como la amplitud de la señal de reloj debían ser mayores que la tensión
de umbral de los transistores. Para aliviar dicha restricción se propone un nuevo doblador de
señal de reloj basado en puertas cuasi-flotantes. La forma de funcionamiento es prácticamente la
misma pero la tensión mínima necesaria se ve reducida.
La figura 5.9 muestra el doblador de señal de reloj propuesto. Como se puede apreciar se
han modificado los tres inversores usados en el doblador de reloj anterior. Se han sustituido los
dos transistores por otros con puertas cuasi-flotantes. Gracias a ellos se consiguen voltajes en las
puertas de los FGMOS superiores a la tensión de alimentación e inferiores a 0V.
En la puerta del transistor se obtiene la suma de un voltaje DC proveniente del nodo al que
esta conectado MRLARGE y un voltaje AC del nodo al que esta conectado el condensador. Por
ejemplo cuando la señal de reloj Vφ es igual a Vdd, en la puerta del transistor M6 se obtiene
una tensión igual a 1,5VDD, lo cual reduce la tensión de alimentación necesaria para activar los
transistores.
Este tipo de inversor también se emplea en el oscilador propuesto en la sección 4.3 y en ella
se explica con mayor detalle el funcionamiento de este bloque.
Figura 5.9: Doblador de señal de reloj con puertas cuasi-flotantes
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5.4. Simulación y resultados
Para analizar los resultados obtenidos de las simulaciones, se va a seguir la misma estructura
del capítulo. Se comenzará analizando las bombas de carga AC/DC, después las bombas de carga
DC/DC y por último el doblador de reloj.
5.4.1. Bombas de carga AC/DC
Bomba de carga AC/DC basada en FGTD
En primer lugar cabe destacar la dificultad de simular las puertas flotantes de los transistores
en configuración diodo, por ello, la capacidad que une la puerta con la fuente se va a sustituir
por una fuente de tensión ideal (Vb) que simulará la diferencia de tensión producida por la carga
del condensador.
Para el diseño de la bomba de carga se han escogido los siguientes parámetros que maximizan
la tensión DC de salida a partir de una señal AC de 300mV de amplitud y frecuencia de 10kHz:
Cuadro 5.1: Parámetros de la bomba de carga basada en FGTD para su simulación
W/L C Vb
3µm/0,6µm 25pF −575mV
Con ello se obtiene la tensión de salida que se muestra en la figura 5.10. Como se aprecia,
alcanza 749.7 mV con un tiempo de subida (10%-90%) de 35ms. Además aunque no se aprecia
en la figura, el rizado a la salida es de 1.11mV de pico a pico. Esto último se debe a la corrientes
que se producen en dirección inversa.
Comparando este resultado con el que se debería haber obtenido teóricamente según la ecua-
ción 5.8 resulta en una imperfección en la transferencia de carga α = 0,86 (siendo α = 1 la per-
fecta transferencia de carga). Considerando Vth = 700mV y α = 1 se estima una Vout = 875mV
de lo que se ha obtenido en simulación Vout = 749,7mV . Esto supone una ganancia AV = 2,5.
Tal y como se muestra en el cuadro 5.2, cuanto mayor es la relación de aspecto W/L de los
transistores, menor es el tiempo de subida (ts) ya que la corriente que fluye por ellos es mayor.
Este aumento en la corriente también implica que la corriente en sentido inverso es mayor por lo
que el rizado en la tensión de salida también aumenta y la tensión DC a la salida decrece.
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Figura 5.10: Señal obtenida de la bomba de carga AC/DC basada en puertas flotantes, Vin =
300mV pico
Cuadro 5.2: Resultados obtenidos al variar el tamaño de los transistores
W Vout ts Rizado
1,5µm 718,2mV 240ms 0,16mV
3µm 749,7mV 35ms 1,11mV
10µm 759,4mV 7,69ms 5,38mV
60µm 723mV 2ms 33,35mV
En el cuadro 5.3 se observa que el efecto de aumentar la carga negativa en la puerta del tran-
sistor provoca un efecto parecido al de aumentar la relación de aspecto W/L de los transistores.
Esto se debe a que al aumentar la corriente que circula en sentido directo también aumenta la
corriente que circula en sentido inverso.
En cuanto a la variación de las capacidades en cada etapa de la bomba de carga (cuadro 5.4)
se ve que apenas afecta a la tensión de salida, pero sí modifica el tiempo de subida y el rizado
de la señal resultante. Como se podía esperar, al aumentar la capacidad de los condensadores en
cada nodo, el tiempo de carga y descarga de los mismos aumenta por lo que el tiempo de subida
del circuito aumenta y su rizado se suaviza.
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Cuadro 5.3: Resultados obtenidos al variar Vb
Vb Vout ts Rizado
−475mV 664,3mV 301,9ms 0,18mV
−575mV 749,7mV 35ms 1,11mV
−675mV 767,5mV 4,1ms 12,68mV
−775mV 583,8mV 1,6ms 93,49mV
Cuadro 5.4: Resultados obtenidos al variar C
C Vout ts Rizado
2pF 736mV 3,5ms 12,42mV
10pF 747,8mV 14ms 2,76mV
25pF 749,7mV 35ms 1,11mV
50pF 749,7mV 68ms 0,55mV
100pF 749,8mV 135,9ms 0,27mV
Debido a que las corrientes con las que opera el circuito son muy bajas, la resistencia de salida
del circuito es muy alta. Con los parámetros elegidos hasta ahora, la resistencia de salida Rout =
5,783GΩ por lo que queda limitado su uso a alimentar puertas de transistores principalmente.
Por motivos de espacio necesario se ha decidido implementarla bomba de carga con con-
densadores de 2pF y transistores con W/L = 3µm/0,6µm. Por otro lado, el tamaño de los
condensadores que unen la puerta de los transistores con las fuentes no afecta apenas a la ten-
sión en el nodo flotante por lo que se han diseñado de 200fF. En la figura 5.11 se puede observar
la respuesta de dicha bomba de carga con una tensión fija Vb = −575mV para distintas señales
de entrada. En la práctica habrá que programar la tensión de los nodos flotantes para cada señal
de entrada y así ajustar la tensión de salida según los requisitos.
Como se muestra en los resultados, a partir de señales con amplitudes mayores de 400mV,
la señal de salida empieza a oscilar cada vez más y la tensión media empieza a decaer. Esto se
debe a que la capacidad de los condensadores no es lo suficientemente grande y las corrientes en
sentido inverso son mayores ya que la tensión Vb no ha sido ajustada.
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Figura 5.11: Señales obtenida de la bomba de carga AC/DC basada en puertas flotantes de 5
etapas
Bomba de carga AC/DC basada en CTS
Como ya se ha comentado, las bombas de carga basadas en CTS tienen la ventaja de no
provocar una caída de tensión en cada etapa debida a la tensión de umbral del transistor. Sin
embargo, esta técnica implica que la última etapa funciona como un diodo convencional con su
correspondiente bajada de tensión.
Para medir su características se ha optado por los siguientes parámetros mostrados en el
cuadro 5.5. La entrada es como en el caso anterior, una señal senoidal de 300mV de pico y
frecuencia de 10Khz.
Cuadro 5.5: Parámetros de la bomba de carga basada en CTS para su simulación
W/L C
9µm/0,6µm 2pF
Como se observa en el resultado obtenido por esta bomba de carga (figura 5.12), el tiempo
de subida ha aumentado considerablemente hasta 2.89s. Este gran incremento se debe a que la
carga de los condensadores inicialmente se produce mediante los transistores en configuración
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diodo que aportan muy poca corriente. Además para la carga de un condensador es necesario
que el condensador anterior también esté cargado lo que ralentiza aún más la subida de tensión
de salida.
Figura 5.12: Señal obtenida de la bomba de carga AC/DC basada en CTS, Vin = 300mV pico
Por otro lado la tensión alcanzada es 676.5mV, menor que los 749.7mV alcanzados por la
bomba de carga basada en FGTD. En teoría la tensión que se debería conseguir con dicha
entrada es 5V p − Vth y considerando Vth = 700mV supone una tensión igual a 800mV por lo
que se ha alcanzado un 84.5% de la tensión teórica. Con 5 etapas, la bomba de carga basada
en FGTD presenta mejores resultados pero al aumentar el número de etapas, la bomba de carga
basada en CTS debería obtener más ganancia que la basada en FGTD.
Cuadro 5.6: Resultados obtenidos al variar C
C Vout ts Rizado
1pF 647mV 1,46s 2,04mV
2pF 676,5mV 2,89s 1,06mV
5pF 695mV 7,15s 0,41mV
10pF 697mV 13,52s 0,21mV
El cuadro 5.6 muestra los distintos resultados para distintas capacidades en los nodos in-
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termedios. Como en el caso anterior, a partir de una capacidad dada, la tensión de salida no
varía. Sin embargo, conforme se aumenta el tamaño de los condensadores entre las etapas, mayor
es el tiempo de subida porque tardan más tiempo en cargarse y menor es el rizado porque las
variaciones de corrientes apenas varían la carga almacenada en los condensadores.
Por último se ha medido la tensión obtenida para distintos niveles de alimentación (figu-
ra 5.13).
Figura 5.13: Señales obtenidas de la bomba de carga AC/DC basada en CTS para distintas
fuentes de alimentación
A diferencia de la bomba de carga AC/DC basada en FGTD, en este caso no hace falta
programar la tensión en el nodo flotante y apenas hay rizado en la señal producida conforme
aumenta la amplitud de la señal de entrada. Como se observa en la gráfica, la tensión de salida
aumenta a mayor tensión de entrada hasta 500mV y a partir de ahí empieza a decrecer debido
al aumento de la corriente en sentido inverso. Además, como era de esperar, el tiempo de subida
se reduce al aumentar la tensión de entrada ya que las corrientes que circulan por la bomba de
carga son mayores y las capacidades en los nodos son las mismas.
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5.4.2. Bombas de carga DC/DC
Bomba de carga DC/DC basada en FGTD
Dadas los mismos parámetros de la bomba de carga en FGTD AC/DC que se muestran en el
cuadro 5.1 se obtiene una tensión a la salida que se muestra en la figura 5.14. La señal de reloj
se ha obtenido mediante dos generadores de pulsos cuadrados ideales en oposición de fase con
300mV de amplitud y 10kHz de frecuencia.
Figura 5.14: Señal obtenida de la bomba de carga DC/DC basada en puertas flotantes, Vin =
300mV
Se observa que la tensión obtenida es de 954,2mV con un rizado de 0,49mV y un tiempo
de subida de 34,8ms. Esta subida de tensión comparada con el caso AC/DC se debe a que el
sistema ya parte de una tensión DC de 300mV.
A continuación, se ha probado la bomba de carga con el oscilador basado en QFGMOS y
el buffer diseñado en el capítulo anterior. Para una mejor implementación se han reducido los
condensadores de la bomba de carga a 2pF y se ha escogido una tensión Vb=-400mV para simular
la carga en los nodos flotantes. La frecuencia de la señal de reloj obtenida con una tensión de
alimentación de 300mV y tras pasar por el buffer de salida es de 77Hz. El tiempo de subida de
los pulsos es de 916µs y el de bajada, 646µs. En la figura 5.15 se presenta la señal obtenida con
tal configuración.
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Figura 5.15: Señal obtenida de la bomba de carga DC/DC basada en puertas flotantes con el
oscilador basado en QFGMOS y el buffer de salida, Vin = 300mV
En primer lugar se observa que el tiempo que tarda en estabilizarse ha aumentado debido
al retraso que introduce el oscilador y el buffer posteriormente como se observa en los primeros
segundos. Por otro lado, la baja frecuencia de la señal de reloj ha hecho que la tensión alcanzada
en la salida sea de 754mV con un rizado de 6mV.
Bomba de carga DC/DC basada en CTS
Dados los mismos parámetros de la bomba de carga AC/DC que se muestran en el cuadro 5.5
se obtiene una tensión a la salida que se muestra en la figura 5.16. La señal de reloj se ha generado
mediante dos generadores de pulsos cuadrados ideales en oposición de fase con 300mV de amplitud
y 10kHz de frecuencia.
Como se observa se ha conseguido elevar la tensión de entrada de 300mV a 900,2mV con
un rizado de 275µV . Esto supone un buen resultado ya que la tensión esperada en este tipo de
bomba de carga de 5 etapas es Vout = 5VΦ − Vth. Sin embargo, el tiempo de subida es de 11.54s,
muy alto para este tipo de aplicaciones. Esto se debe a que la carga de los condensadores se hace
inicialmente mediante los transistores conectados en modo diodo MD0 −MD4 y la tensión de
entrada es muy baja. Además, la carga de los condensadores es secuencial, es decir, para que
se cargue el condensador de una de las etapas, el condensador de la etapa anterior ha de ser
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Figura 5.16: Señal obtenida de la bomba de carga DC/DC basada en CTS, Vin = 300mV
previamente cargado.
Por último, se muestra en la figura 5.17 la tensión de salida que se obtiene cuando se emplea
la bomba de carga DC/DC basada en CTS con el oscilador basado en QFGMOS y el buffer de
salida diseñados en el capítulo anterior.
La frecuencia de la señal de reloj generada por el oscilador en anillo es de 77Hz y la tensión
de salida obtenida ha bajado a 843,5mV que sigue siendo aceptable.
5.4.3. Doblador de señal de reloj con transistores de puerta cuasi-flotante
A la hora de diseñar el doblador de señal de reloj se han elegido las parámetros del cuadro 5.7.
La longitud de los transistores es para todos 0,6µm y todos ellos llevan una multiplicidad de 4.
Como se observa, la anchura de los transistores PMOS de los inversores es tres veces mayor que
la de los transistores NMOS para que cuando se activen proporcionen la misma corriente. Esto
se debe a que el parámetro K del NMOS es tres veces mayor que el del PMOS.
Por otro lado, el tamaño de los transistoresM1 yM2 y de los condensadores C1 y C2 dependen
de la frecuencia de la señal de reloj. Si los condensadores son muy pequeños, se descargarán muy
rápidamente haciendo que la señal no se mantenga constante durante su estado de tensión alta, sin
embargo, si son muy grandes, puede que no se carguen del todo en el periodo de tiempo permitido
por la frecuencia de la señal de reloj. En cuanto a los transistores con que sean suficientemente
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Figura 5.17: Señal obtenida de la bomba de carga DC/DC basada en CTS con el oscilador basado
en QFGMOS y el buffer de salida, Vin = 300mV
Cuadro 5.7: Parámetros del doblador de señal de reloj
M1 = 6µm M2 = 6µm M3 = 6µm M4 = 2µm
M5 = 6µm M6 = 2µm M7 = 6µm M8 = 2µm
C1 = 10pF C2 = 10pF
grandes para cargar los condensadores en el tiempo disponible es suficiente.
Para la simulación se ha escogido una frecuencia de señal de reloj de 100Hz ya que por lo
general, los osciladores que se alimentan de tensiones de alimentación bajas no son capaces de
generar señales de alta frecuencia.
Por último, se ha elegido una tensión de alimentación de 400mV ya que no se puede reducir
más. Si se reduce, los transistores M1 y M2 tardan más tiempo en cargar los condensadores C1
y C2 superando al periodo de la señal de reloj introducida.
Con los citados parámetros se ha obtenido la señal de salida que se muestra en la figura 5.18.
Como se observa, la tensión máxima de la señal de reloj ha pasado de 400mV a 783.7 mV.
No se puede llegar a alcanzar exactamente el doble de tensión debido a que los condensadores no
son capaces de cargarse con una diferencia potencial igual a Vdd ya que la tensión entre drenador
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Figura 5.18: señal obtenida por el doblador de señal de reloj
y fuente de los transistores M1 y M2 se va reduciendo conforme se van cargando.
Por otro lado se aprecia una perturbación en los cambios de tensión, esto se debe al retraso
que introduce el inversor de en medio, lo que provoca que la tensión en los nodos V1 y V2 sea la
misma en algunos instantes, lo que empeora las transiciones de la señal de salida.
Una vez realizado el doblador de señal de reloj, se ha intentado emplearlo junto con la bomba
de carga DC/DC basada en FGTD y el oscilador basado en QFGMOS. Por un lado, la tensión
mínima de alimentación del circuito subiría a 400mV y por otro lado, al aportar mayor tensión
en la señal de reloj, la corriente que necesita la bomba de carga a través de los condensadores es
mayor. Para solucionar el último problema, los condensadores C1 y C2 deberían tener un tamaño
en torno a los 200pF por lo que habría que colocarlos fuera del chip.
Capı´tulo6
Layouts
Una vez diseñado los diferentes circuitos y comprobado que alcanzan las especificaciones
deseadas mediante simulación se pasa al siguiente paso en el proceso que consiste en el diseño
del layout. La tecnología empleada para realizar el layout de los circuitos propuestos es la AMI
0,5µ que es de pozo N o sustrato P. Esto quiere decir que los transistores NMOS se pueden
implementar directamente sobre el sustrato mientras que los transistores PMOS necesitarán de
un pozo tipo N sobre el sustrato para su implementación.
El diseño del layout es un proceso que se perfecciona con la experiencia ya que no es un
proceso automático. Dado el esquemático de un circuito hace falta conocer su funcionamiento
para organizar los componentes ya que su disposición no tiene por qué ser la misma. Además
hay técnicas para reducir las resistencias y capacidades parásitas que no se contemplan en la
simulación del esquemático. Por último, se ha de intentar la mayor compactación del circuito
posible para reducir de este modo los costes de fabricación.
6.1. Layouts realizados
Entre todos los circuitos diseñados se ha decido hacer el layout de aquellos que mostrasen
mejores resultados en general comparados con el resto del mismo tipo. Entre los reguladores de
tensión LDO se ha elegido el regulador basado en FVF clase A con cascodo. A continuación
se diseñará el layout del oscilador en anillo basado en el inversor QFGMOS propuesto en este
proyecto. Y por último, se hará el layout de las bombas de carga AC/DC y DC/DC basadas en
FGTD y la bomba de carga AC/DC basada en CTS.
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6.1.1. Regulador de tensión LDO basado en FVF clase A con cascodo
A la hora de realizar el layout del transistor de potencia nos encontramos con un transistor
con una gran anchura ya que ha de ser capaz de suministrar altas corrientes a la carga. En nuestro
caso el transistor tiene unas dimensiones W/L = 25000µm/0,6µm. Esto supone un transistor
muy ancho y estrecho que ni siquiera es posible introducir en el frame.
Pero además de eso hay que tener en cuenta la capacidad y resistencias parásitas que se
producen en la puerta del transistor. Existe una capacidad parásita entre la puerta y el sustrato
y debido a la extremada anchura de la puerta se produce una considerable cantidad de resistencia
también. Esta capacidad y resistencia parásita producen un efecto de un filtro paso bajo en la
puerta del transistor por lo que la respuesta del transistor a los cambios de tensión en la puerta
son más lentos empeorando por tanto la respuesta transitoria de carga.
En cuanto a la capacidad parásita no se puede hacer mucho, pero en cuanto a la resistencia
se puede reducir dividiendo el transistor en transistores menos anchos en paralelo. Así pues, en
nuestro caso se ha dividido el transistor en 100 transistores de W/L = 250,05µm/0,6µm.
Por otro lado hay técnicas para reducir el tamaño de bloques de transistores en paralelo
mediante el método de compartir drenador-fuente. Se basa en invertir algunos transistores para
que la fuente de un transistor sea la fuente del siguiente y lo mismo con los drenadores. En
otras palabras, si A es el drenador de un transistor y B la fuente, al tener 4 transistores en
paralelo tendríamos originalmente una configuración ABABABAB con una distancia mínima de
separación entre cada pareja AB. Con este método la configuración quedaría ABBAABBA y se
podrían juntar formando ABABA sin separación entre ellos y funcionando de la misma manera.
El punto clave para el funcionamiento del regulador reside en la similitud de funcionamiento
de los transistores de control MC y MC2. Se podría haber utilizado la técnica de interdigitado,
sin embargo para ello los transistores deberían compartir el drenador o la fuente. Por lo tanto se
ha tratado que se encuentren próximos en el layout.
En la figura 6.1 se muestra el layout completo del regulador de tensión LDO basado en FVF
clase A con cascodo. El bloque grande de la derecha es el transistor de potencia MP y los 2
cuadrados iguales son los transistores de control MC y MC2. El tamaño total del layout es de
450µm x 287,55µm, lo que supone un área de 0,129mm2. Es importante que el transistor de
potencia se encuentre lo más cerca posible del pad de salida y conectado a éste con una pista
ancha para minimizar la resistencia parásita de la interconexión.
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6.1.2. Oscilador en anillo basado en QFGMOS
Para realizar el oscilador en anillo de 11 etapas se ha empezado por el diseño de una de las
etapas formada por el inversor basado en puertas cuasi-flotantes.
La figura 6.2 muestra en detalle el layout del inversor basado en puertas cuasi-flotantes. Como
se observa, la mayor parte del espacio la ocupa los condensadores y a partir de ahí se ha diseñado
el resto del circuito para que quede lo más compacto posible. Debido a la importancia de esta
celda se ha decidido incluir en el chip este inversor por separado para un análisis más detallado.
Figura 6.2: Layout del inversor QFGMOS (74,4µm x 83,4µm)
Como el propio nombre del oscilador indica, se ha repetido la celda anterior 11 veces formando
un anillo con el conector Vdd en el centro para reducir la resistencia de entrada. Por otro lado se
ha aprovechado el inversor de la derecha para extraer de ahí los terminales de salida. Figura 6.3.
Por último se ha realizado el layout del buffer de salida debido a la poca corriente que genera
el oscilador y la alta capacidad relativa del pad en el que se va a incrustar el circuito. Para ahorrar
espacio y hacer el circuito más compacto se ha realizado un buffer de salida en la parte superior
del oscilador y otro en la parte inferior. De este modo se consigue que todos los terminales de
entrada y salida del oscilador se encuentren en el mismo lado y las conexiones con el pad sean
más cortas. El oscilador completo con el buffer de salida se muestra en la figura 6.4. El tamaño
total utilizado es de 462,6µm x 367,05µm (0,1698mm2).
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6.1.3. Bomba de carga AC/DC y DC/DC basada en FGMOS
Para realizar el layout de la bomba de carga de 5 etapas se ha diseñado el layout de una de
las etapas y se ha copiado esa etapa cinco veces.
Durante las simulaciones se había empleado una fuente de tensión ideal para simular la carga
en la puerta flotante del transistor. Ahora bien, hay que sustituir dicha fuente por un condensador.
Se ha elegido uno de 150fF ya que no ocupa demasiado espacio y su tamaño no es decisivo en el
funcionamiento de la bomba de carga ya que los transistores son pequeños.
El cambio de la fuente de tensión por el condensador impide comprobar el funcionamiento
del circuito mediante simulación a partir del layout. Esto se debe a que no se puede simular una
carga flotante en la puerta del circuito. Una vez esté fabricado habrá que utilizar métodos de
programación para situar la carga necesaria en cada nodo.
A pesar de las similitudes de las dos bombas de carga basadas en FGMOS se ha decidido
hacerlas por separado ya que la carga que hay que situar en los nodos flotantes es distinta en
los dos casos. Por otro lado, la bomba de carga DC/DC necesita una señal de reloj proveniente
del oscilador propuesto anteriormente. Si se realiza la conexión externamente, las capacidades
del pad producirían una reducción en la frecuencia de oscilación. Por lo tanto, se ha optado por
utilizar un conmutador que según una señal de control lleve la salida del oscilador al pad o a la
bomba de carga DC/DC basada en FGMOS. De este modo se evita tener que fabricar el mismo
circuito dos veces.
Para realizar dicho conmutador se ha empleado puertas de transmisión e inversores como
muestra la figura 6.5. Este circuito se utiliza únicamente para ahorrar espacio en el chip por lo
que no tiene limitaciones en cuanto a consumo como el resto de circuitos en este proyecto. En
este caso se emplea una tensión de alimentación y control de 2 V.
Cuando la tensión de control está en un nivel alto, las señales de entrada Vin1 y Vin2 pasan
a los nodos de Vout1a y Vout2a respectivamente. Por el contrario, si la tensión de control es nula,
la señal pasa a los nodos Vout1b y Vout2b.
La figura 6.6 muestra el layout del conmutador realizado y la figura 6.7 muestra el layout
del sistema total formado por el oscilador, el conmutador y la bomba de carga. Por último, se
muestra la bomba de carga AC/DC en la figura 6.8.
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Figura 6.5: Conmutador entre el oscilador y el pad o la bomba de carga
Figura 6.6: Layout del conmutador(56,4µm x 17,4µm)
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Figura 6.7: Oscilador conectado mediante el conmutador al pad y a la bomba de carga DC/DC
basada en FGTD (480,75µm x 445,05µm)
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6.1.4. Bomba de carga AC/DC basada en CTS
Finalmente se ha diseñado el layout de la bomba de carga AC/DC basada en CTS. Como se
observa en la figura 6.9 su diseño se parece a la basada en FGTD.
En cuanto a la bomba de carga DC/DC se ha decidido no mandarla a fabricar por sus malos
resultados obtenidos en simulación y porque haría falta otro oscilador o un conmutador más
complejo.
Figura 6.9: Layout de la bomba de carga AC/DC basada en CTS (174,9µm x 95,4µm)
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Capı´tulo7
Conclusiones y líneas de futuro
7.1. Conclusiones
En este proyecto se han dado las bases teóricas de todo sistema de energy harvesting. Desde
los distintos tipos de transductores pasando por los convertidores de potencia, unidades de control
y dispositivos de almacenamiento de carga hasta la unidad de aplicación. Además se han descrito
las posibles pérdidas de potencia que se pueden producir en los convertidores de potencia que
hay que tener en cuenta.
Se ha propuesto 6 tipos distintos de reguladores de tensión LDO los cuales se han analizado
y sometido a una comparación. Se ha demostrado la poca eficiencia de la etapa de salida SSF
como regulador de tensión y se ha mostrado los buenos resultados obtenidos al añadir cascodos
a la etapa de salida FVF. El uso de una etapa diferencial elimina la necesidad de un circuito
generador de tensión de control pero aumenta la tensión de dropout. Por último, modificar la
etapa de salida clase A por una clase AB no ha modificado apenas los resultados en las medidas
realizadas.
Por otro lado se ha propuesto un nuevo tipo de inversor basado en puertas cuasi-flotantes
que reduce la tensión necesaria para su funcionamiento o reduce su tiempo de conmutación para
una tensión de alimentación fija. Este nuevo inversor ha permitido realizar un oscilador en anillo
capaz de operar con tensiones de alimentación entre 250 y 600mV con un consumo de potencia
estática nulo. Además se ha mejorado un doblador de señal de reloj en cuanto a tensión de
alimentación y velocidad de conmutación mediante dicho inversor.
Por último se ha diseñado dos bombas de carga AC/DC y dos bombas de carga DC/DC
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de cinco etapas mediante el uso de transistores de puerta flotante en configuración de diodo
(FGTD) e interruptores de transferencia de carga (CTS). En el caso AC/DC se ha elevado una
señal senoidal de 300mV de amplitud hasta una señal constante de 750mV con FGTD y hasta
675mV con CTS. Con la bomba de carga DC/DC se ha elevado una tensión constante de 300mV
a 954.2mV con transistores FGTD y hasta 884.7mV con CTS.
En resumen, se ha conseguido cumplir con los objetivos citados al inicio del proyecto en
cuanto a eficiencia y baja tensión de alimentación pese a la dificultad de utilizar una tecnología
de 0,5µm.
7.2. Líneas futuras
Como es lógico, el siguiente paso en este proyecto consiste en mandar a fabricar los circuitos
propuestos y una vez recibidos, medir experimentalmente las características de cada uno de los
bloques. Si los resultados se asemejan a los obtenidos por simulación, entonces se podrá pasar a
diseñar nuevos bloques para completar el sistema de energy harvesting.
En cuanto a las bombas de carga se podría investigar en nuevos circuitos que impidan la
circulación de corriente inversa mediante sistemas de control y de este modo mejorar su eficiencia.
Por otro lado y para poder completar el sistema de energy harvesting, es necesario un conver-
tidor DC/DC para cargar el buffer de energía según el dispositivo de almacenamiento empleado.
Se ha de buscar que dicho convertidor sea lo más eficiente posible y tenga una alta densidad de
integración.
Por último se debe diseñar un microcontrolador que se encargue del módulo de control del
sistema de energy harvesting. Una vez determinada la aplicación del sistema de energy harvesting
y el tipo de transductor a utilizar, se podrá implementar mecanismos que mejoren el rendimiento
en cada una de las partes. Para realizar dicha tarea, el microcontrolador tiene que medir el estado
de operación del transductor, del buffer y de la unidad de aplicación y ajustar los convertidores
de potencia para aumentar la eficiencia global del sistema.
Una vez se tengan todos los bloques, se han de unir para formar el sistema completo y probarlo
en distintas aplicaciones y con distintas fuentes de energía para medir su comportamiento. De
este modo se puede dar por finalizado el diseño del sistema de energy harvesting.
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